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Introduction générale 
 
 
Dans le sillage de la reconstruction d’après-guerre, l’économie mondiale a connu une forte 
période de transformation. Au cours de cette période désignée par un économiste comme étant 
« les Trente Glorieuses », les pays occidentaux ont connu une croissance exceptionnelle et 
régulière, entraînant ainsi une évolution et un changement des modes de vie. Ces changements 
ont contribué aux prémices d’une société de consommation. L’industrialisation de masse, 
l’abondance des ressources fossiles et le déploiement de l’énergie électrique ont permis de 
contribuer au confort des populations. Le gap technologique connu durant ces années a été 
considérable dans tous les domaines (transport, énergie, communication,…). 
Aujourd’hui, nous devons faire face à une problématique complètement différente. Les 
effets engendrés par une industrialisation et une consommation excessives sont visibles sur les 
ressources naturelles de la planète. Ainsi, la nécessité d’économiser les ressources 
énergétiques et d’empêcher le réchauffement climatique par l’effet de serre, commence à 
mener vers une nouvelle façon de penser l’Economie. La prise de conscience générale conduit 
vers un nouveau modèle de marché fondé sur le développement de produits plus respectueux 
de l’environnement et des générations futures. Les défis actuels sont donc de proposer des 
solutions industrielles prenant en compte toutes les contraintes écologiques durant tout le 
cycle de vie d’un produit, tout en conservant ou en améliorant le niveau de confort acquis. 
Le secteur automobile, loin d’être épargné par ces nouveaux challenges, se retrouve même 
au cœur des changements, étant donné qu’il contribue à 22 % des émissions de gaz à effet de 
serre, responsables de la pollution atmosphérique et du réchauffement climatique. Ainsi, la 
nécessité de s’orienter vers des ressources énergétiques alternatives au pétrole, a engendré 
l’électrification progressive des véhicules. L’apparition sur le marché de nouvelles 
technologies pour des véhicules hybride permettant d’optimiser et de réduire la consommation 
de carburant a été l’une des premières étapes. Depuis quelques années, des véhicules à 
traction entièrement électrique ont intégré les marchés internationaux. Sur ce point, la France 
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a accumulé beaucoup de retard par rapport à des pays comme le Japon ou les Etats-Unis, 
notamment sur les infrastructures de recharge nécessaires. 
Dans ce contexte économique mondial de plus en plus compétitif, des pôles de 
compétitivité ont été créés pour favoriser et développer la capacité d’innovation sur des 
marchés porteurs. Ainsi la thématique de recherche de ce travail de thèse est soutenue par le 
Domaine d’Activité Stratégique (DAS) Mécatronique du pôle de compétitivité Mov’éo. Elle 
s’inscrit dans le cadre du projet SOFRACI (Structure Onduleur à Fort Rendement et à 
fonction de Charge Intégrée). Ce projet piloté par l’équipementier automobile Valeo, vise à 
développer un système permettant la traction, la charge et la régénération d’énergie d’un 
véhicule électrique, tout en optimisant l’utilisation de tous les éléments de la chaîne de 
puissance. Les principales innovations de l’architecture proposée dans ce projet sont 
l’utilisation de la machine de traction du véhicule lors de la charge de celui-ci, l’absence 
totale de reconfiguration entre ces deux opérations et l’adaptabilité à tout type de réseau 
d’alimentation électrique et de batteries. Ces innovations permettent donc de réduire 
l’encombrement du véhicule, ainsi que le coût total. 
Les travaux qui seront présentés dans ce mémoire ont pour objectif d’établir et de valider 
la commande du convertisseur permettant la charge du dispositif de stockage. Pour cela, le 
premier chapitre sera consacré à rappeler l’historique des véhicules électriques, montrant que 
ce dernier n’a jusqu’alors pas réussi à s’implanter durablement sur le marché de l’automobile. 
Puis, nous dresserons un état de l’art des architectures de chargeurs de batteries inductifs et 
filaires. A partir de cet état de l’art, nous verrons les principales stratégies de commande 
appliquées aux chargeurs. 
Le second chapitre permettra de présenter l’architecture SOFRACI dans les modes de 
fonctionnement de traction et de charge. Les configurations pour les modes d’alimentation sur 
un réseau monophasé et triphasé seront décrites. Ensuite, une analyse critique de la structure 
sera menée, permettant une comparaison avec les structures présentées au premier chapitre. 
Enfin, nous présenterons différents niveaux de modélisation des convertisseurs commandés, 
en se référant à l’exemple d’un convertisseur Boost, et nous donnerons les hypothèses sur 
lesquelles s’appuient ces modélisations. 
L’objectif du troisième chapitre sera de présenter l’implémentation des stratégies de 
commande du convertisseur. Pour cela, dans un premier temps, les éléments du banc d’essai 
seront décrits. Puis, à partir des modèles établis au second chapitre, l’implémentation des lois 
Introduction générale 
3 
 
de commande du convertisseur Boost, ainsi que les résultats permettant la validation seront 
présentés. L’accent sera mis sur les parties de commande implantées sur la carte FPGA DS 
5203, dont l’outil de programmation vise à simplifier le travail d’un concepteur. Et enfin, 
nous terminerons ce chapitre par la description de deux stratégies de commande du 
convertisseur électronique de puissance de l’architecture SOFRACI monophasée, fondées sur 
un changement de base pour la première et sur une stratégie sans découplage magnétique pour 
la seconde. 
Dans le dernier chapitre, l’objectif sera de comparer différentes commandes, et d’évaluer 
les meilleurs choix à opérer pour contrôler le convertisseur de puissance fonctionnant en 
mode chargeur sur un réseau d’alimentation monophasé. Pour cela, nous utiliserons la 
modélisation donnée dans le deuxième chapitre. Les résultats expérimentaux seront présentés 
pour une synthèse de correcteur PI puis RST. La configuration du système nécessitant 
l’absorption de courants sinusoïdaux et donc la poursuite de consigne de courants 
sinusoïdaux, nous montrerons qu’il est possible de synthétiser un correcteur RST intégrant la 
forme de la consigne lors de la phase de conception. Cette synthèse particulière permet de 
réduire l’erreur dynamique liée à la poursuite d’une consigne variable. 
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Ce travail vise l’étude d’un chargeur de batterie, essentiel au développement du véhicule 
électrique. L’objectif de ce chapitre est de présenter les solutions technologiques permettant 
de remplir cette fonction. Pour cela, dans une première partie, l’évolution du véhicule 
électrique allant du XIX siècle à aujourd’hui est décrite. Puis, dans une seconde partie, 
l’accent est porté sur un état de l’art des structures de chargeurs. Pour enfin présenter les 
diverses lois de commande appliquées à ces systèmes. 
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1.1. Introduction 
Ces dernières années, les avancées technologiques en électronique de puissance et en 
électrotechnique ont rendu abordable l’électrification de certaines fonctions, notamment dans 
le secteur du transport (automobile, aéronautique) et ont facilité leur mise en œuvre. En effet, 
l’arrivée de nouveaux composants plus petits, plus performants et moins coûteux, associée à 
l’expérience acquise dans le domaine des fortes puissances de la traction ferroviaire et le 
développement de nouvelles techniques de commande permettent la réalisation de chaînes de 
traction plus performantes en termes de rendement, couple et vitesse [BRE 11]. 
Pour que les véhicules à traction électrique se développent et soient aussi compétitifs que 
possible vis-à-vis de leurs homologues à moteur thermique, de nombreuses infrastructures de 
recharge facilement accessibles sont indispensables. Le déploiement de ces véhicules 
nécessite donc une infrastructure adaptée à une autonomie limitée, avec des dispositifs et des 
équipements différents selon les situations de stationnement et d’utilisation. 
De nombreuses études sont menées pour améliorer toutes les performances du véhicule à 
traction électrique, en portant une attention particulière à l’autonomie. Ces études concernent 
aussi bien la technologie des moteurs électriques, les éléments de puissance (convertisseurs) 
que les lois de commande qui leurs sont appliquées. Confrontés aux contraintes de ce nouveau 
type d’application, les constructeurs de batteries et les chercheurs ont développé différents 
type de batteries utilisant de nouveaux couples électrochimiques. En 1995, les constructeurs 
automobiles français (Renault, PSA) avaient équipé leur véhicule de batteries nickel-
cadmium, dont le coût était prohibitif [MOS 11]. Parmi les autres couples électrochimiques, 
les batteries nickel-hydrure de métal possèdent des performances massiques et volumiques 
supérieures aux technologies à base de plomb ou de cadmium, mais présentent une durée de 
vie faible pour une application de traction [CAI 01, PEU 01]. A l’heure actuelle, seules les 
batteries lithium-ion semblent offrir les meilleures performances massiques et volumiques de 
capacité énergétique. Toutefois, un système de sécurité doit être associé à ce type de batteries. 
Chaque élément est géré séparément pour éviter tout déséquilibre de charge et établir un 
compromis entre capacité résiduelle et sécurité. Un autre compromis majeur demeure le coût 
et la durée de vie. En effet, pour augmenter la durée de vie de ces dispositifs, des additifs sont 
ajoutés à l’électrode positive, augmentant considérablement le prix de la batterie [CHA 02, 
JOS 06]. 
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Les chargeurs associés aux batteries sont aussi des éléments importants à prendre en 
compte lors de la phase de conception. Plusieurs systèmes ont été développés en essayant de 
répondre aux mieux aux exigences relatives à la fonction de charge du véhicule électrique 
(VE) et aux exigences normatives vis-à-vis du réseau électrique et des équipements 
environnants. Il existe deux principaux types de chargeur. Le premier avec contact ohmique, 
dans lequel le transfert d’énergie de la source à la batterie s’effectue par conduction et le 
second, sans contact, dont le principe est fondé sur un transfert par induction. Pour ces deux 
catégories de chargeurs, les notions de chargeur « lent » ou « rapide » sont présentes, selon les 
niveaux de puissances transmises. Ces dispositifs de recharge répondent à ces attentes, les 
critères de choix s’effectuent alors en fonction des normes de sécurité, de l’encombrement et 
du coût. 
 
1.2. Le Véhicule Electrique 
1.2.1. Bref Historique du Véhicule Electrique 
L’histoire du véhicule électrique a commencé au XIX siècle par la conception des premiers 
prototypes, allant du train miniature à la carriole. En 1865, la batterie rechargeable découverte 
par Gaston Planté, puis améliorée par Camille Faure en 1881, ont permis l’essor des voitures 
électriques [MES 07]. 
Depuis quelques années, un regain d’intérêt est porté au véhicule électrique. Ce n’est pas la 
première fois que celui-ci est vu comme alternative ou complément aux véhicules thermiques 
(VTh). Ainsi, au cours des siècles derniers, le véhicule électrique n’a eu de cesse de 
concurrencer ses homologues thermiques, sans pour autant remporter de franc succès. 
Pourtant, en 1897, un premier projet à grande échelle voit le jour à New-York concernant la 
flotte de taxis. Puis, deux ans après, à la suite des premiers records de « La Jamais contente » 
atteignant 100 km/h, de l’ingénieur belge Camille Jenatzy, les premières motorisations grand 
public auraient pu être électriques. Bien que, en 1900, sur 4200 véhicules fabriqués aux Etats-
Unis, 22 % étaient à essence, 38 % électrique et 40 % à vapeur, les faibles performances 
d’autonomie face aux thermiques eurent tôt fait de mettre fin à ce développement [SYR 11]. 
Une situation conjoncturelle de restriction économique et énergétique pendant la Seconde 
Guerre mondiale a fait renaître l’intérêt pour les alimentations ou motorisations alternatives 
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telles que les gazogènes ou les moteurs électriques [POR 81]. Ainsi, au cours de cette période, 
un constructeur automobile français (Peugeot) a fabriqué 20 000 exemplaires du « Véhicule 
Léger de Ville » et développé la 202 électrique [MOS 11]. La fin du conflit mondial et le 
réapprovisionnement de l’Europe en combustible fossile ont mis un terme aux projets 
électriques. Il a fallu attendre le grand choc pétrolier de 1973 pour que le véhicule électrique 
réapparaisse de façon temporaire comme alternative, freiné par le peu de progrès 
technologiques sur les batteries et par des prix beaucoup trop élevés. 
 
1.2.2. Véhicule d’aujourd’hui 
1.2.2.1. Problématiques actuelles 
La troisième vague de véhicules électriques, moins éphémère que les deux premières, fut 
provoquée par une situation politique structurelle agrémentée d’une prise de conscience 
écologique et géologique. L’effet de serre, processus naturel d’absorption de la chaleur émise 
par le soleil, permet le maintien d’une température moyenne de 15 °C à la surface de la Terre. 
Les activités humaines (agriculture, industrie, transport...) entraînent le rejet de gaz à effet de 
serre (GES). La concentration de ces gaz dans l’atmosphère s’accentue et provoque un 
réchauffement climatique comme illustré sur la Figure 1.2. Les travaux du groupe d’experts 
intergouvernemental sur l’évolution du climat (GIEC) ont montré que les impacts de 
l’augmentation des températures en termes environnemental, social, économique, sanitaire 
seraient majeurs [INS 11]. Afin de préserver l’environnement et éviter un réchauffement 
climatique rapide de la planète, les pays signataires du protocole de Kyoto se sont engagés à 
réduire leurs émissions de principaux gaz à effet de serre de 5 % à l’horizon 2012 par rapport 
au niveau de 1990. Sachant que 90 % du dioxyde de carbone émis provient de la combustion 
 
Figure 1.1 – Exemple de réalisation : « La Jamais contente » en 1899 [MES 07] 
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des énergies fossiles (produits pétroliers, charbon, gaz naturel) et est donc directement lié aux 
consommations d’énergie. Le gouvernement français quant à lui, s’est fixé un objectif de 
division par quatre des émissions de GES par habitant pour 2050 [OUR 12]. 
Un autre facteur favorise l’étude d’énergies alternatives, la raréfaction des combustibles 
fossiles. Or, la grande majorité des combustibles utilisés dans le transport sont des 
combustibles liquides provenant du pétrole. Le pétrole résulte de la décomposition de matière 
organique emprisonnée dans des formations géologiques particulières, ce processus est très 
long, puisqu’il est issu du passé géologique d’une région. De part leur nature, les ressources 
pétrolières sont donc limitées, augmentant considérablement le coût du baril de pétrole. Une 
étude [EHS 05] a montré que si le taux de découverte de ressources fossiles devait continuer à 
son niveau actuel et que la consommation devait augmenter, alors les ressources de pétrole 
seraient épuisées d’ici 2038 (cf. Figure 1.3). 
Face à ces enjeux, le véhicule électrique apparaît comme une alternative au véhicule 
thermique. Bien qu’aujourd’hui, le secteur du transport, ne soit pas l’unique responsable de la 
dégradation de la qualité de l’air, il en détient toutefois une part non négligeable (22 %) au 
niveau européen. Alors, de nombreux projets visant à dynamiser le développement des 
énergies alternatives et à renouer avec le véhicule électrique pour les déplacements 
particuliers et collectifs, voient le jour. En 2009, les ministres de l’écologie et de l’industrie 
ont présenté un plan national pour la mise en circulation de deux millions de voitures 
électriques et hybrides d’ici 2020. Ces nouveaux modèles occupent une part croissante dans le 
marché global des véhicules. 
 
Figure 1.2 – Evolution des températures moyennes en France métropolitaine et dans le monde de 1900 
à 2009 par rapport à une période de référence [OUR 12] 
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1.2.2.2. L’hybride 
Un véhicule est qualifié d’hybride, si celui-ci possède deux sources de natures différentes 
[SCO 04]. Cette définition n’est pas tout à fait exacte, car un véhicule traditionnel peut être 
assimilé à un véhicule électrique hybride (VEH) (batterie et réservoir de carburant). Une autre 
définition exposée par l’International Energy Agency (IEA) dans un rapport technique [LHO 
07] précise que : « un véhicule hybride a un groupe motopropulseur dans lequel l’énergie peut 
être transmise par au moins deux dispositifs de conversion d’énergie différents (moteur à 
combustion interne, turbine à gaz, machine électrique, moteur hydraulique, pile à 
combustible…) tirant l’énergie d’au moins deux dispositifs de stockage d’énergie différents 
(réservoir à carburant, batterie, volant d’inertie, supercondensateur…). L’énergie qui circule 
d’un dispositif de stockage aux roues, doit contenir au moins un flux réversible ou 
irréversible. Dans un véhicule électrique hybride le dispositif de stockage d’énergie réversible 
fournit l’énergie électrique ». Le concept du VEH a été développé avec les objectifs suivants 
[BAD 04] : 
- Améliorer les conditions de fonctionnement du moteur thermique permettant une 
diminution de la consommation et de la pollution, 
- Préparer la transition vers un réseau électrique de bord de plus haute tension et 
plus puissant, 
- Permettre au véhicule d’être utilisé en mode tout électrique de façon à éliminer les 
émissions locales, 
- Permettre la transition vers la consommation d’autres ressources énergétiques que 
le pétrole en utilisant le vecteur électrique. 
 
Figure 1.3 – Etat du nombre de barils de pétrole de 1970 à 2050 [EHS 05] 
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Les véhicules hybrides sont souvent classifiés en quatre catégories, Micro hybrid, Mild 
hybrid, Full hybrid et Plug-in hybrid. La chaîne de traction peut être réalisée par deux 
configurations principales, série ou parallèle. Afin de positionner chacune de ces catégories 
par rapport au VTh et au VE, sans forcément rentrer dans les détails, la figure ci-dessous 
donne une image d’ensemble en fonction de la complexité technologique, l’autonomie et le 
facteur écologique. 
 
Les catégories Full Hybrid et Plug-in Hybrid se juxtaposent sur la Figure 1.4 afin de 
souligner qu’ils peuvent avoir la même architecture, le Plug-in Hybrid étant rechargeable par 
rapport au Full Hybrid. Les véhicules Plug-in Hybrid rassemblent à la fois les avantages du 
thermique et de l’électrique, c'est-à-dire une grande autonomie et ils sont plus écologiques 
qu’un VTh, au détriment de la complexité. Voici quelques exemples de réalisation illustrant 
chacune des catégories : 
- Micro Hybrid : une hybridation simple telle que la fonction « stop-start » [BRU 
09], dont l’objectif est de réduire la consommation en carburant du véhicule, assuré 
par l’arrêt automatique du moteur thermique à chaque arrêt du véhicule (à un feu de 
circulation, dans un embouteillage, etc.). Le redémarrage automatique étant le plus 
rapide et le plus silencieux possible pour apparaître transparent pour le conducteur. 
Cette fonction est réalisée par un alterno-démarreur. 
- Mild Hybrid : l’alterno-démarreur est remplacé par un moteur électrique plus 
puissant capable d’assister le moteur thermique lors de la traction ou encore de 
récupérer l’énergie cinétique lors du freinage [MES 07]. Le constructeur BMW à 
introduit en 2009 un modèle Mild Hybrid de la Concept Série 7 ActiveHybrid 
assurant les fonctions précédentes [GRE 08]. 
 
Figure 1.4 – Classification des différentes chaînes de traction hybride 
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- Full Hybrid : il est équipé de moteurs thermique et électrique de puissance 
équivalente, ainsi que d’une batterie de plus grande autonomie, entraînant le 
véhicule en fonctionnement tout électrique. Les courtes distances à faible vitesse 
sont parcourues avec le moteur électrique laissant la priorité à l’essence pour les 
longues distances (Toyota Prius, Nissan Tino Hybrid, gamme FullHybrid Lexus) 
[BAD 01]. 
- Plug-in Hybrid : il possède les mêmes caractéristiques qu’un Full Hybrid, à 
l’exception d’une batterie de plus grande capacité rechargeable à partir d’une prise 
électrique et permettant de gagner en autonomie lors des phases de fonctionnement 
tout électrique [CHA 11]. Toyota a commencé la commercialisation grand-public 
de la Prius Hybride Rechargeable [CHA 02]. 
Malgré l’existence de toutes ces catégories d’hybride, une étude sur l’évolution du marché 
automobile français en 2010 [ADE 11] montre la très faible proportion de ce type de 
véhicules. La répartition des ventes de véhicules particuliers par type de carburant est donnée 
par la Figure 1.5. 
 
1.2.2.3. Le tout électrique 
Un véhicule électrique est défini comme étant une automobile entraînée par un ou des 
moteurs électriques alimentés par des batteries ou des piles à combustible. L’autonomie est 
 
Figure 1.5 – Répartition des ventes de véhicules particuliers par type de carburant en 2010 
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donc directement liée à la source d’alimentation de ces moteurs. Voici quelques exemples 
d’autonomies affichées par les constructeurs automobiles : 
- BMW MiniE : batterie lithium-ion de 32 kWh, autonomie de 200 km, 
- Leaf de Nissan : batterie lithium-ion de 24 kWh, autonomie de 160 km, 
- Renault Fluence : batterie lithium-ion de 22 kWh, autonomie de 160 km, 
- Citroën C-Zero : batterie lithium-ion de 16 kWh, autonomie de 130 km. 
Tous ces constructeurs ont fait le choix de la technologie lithium-ion pour leurs batteries, 
mais qu’en est-il réellement de la durée de vie ? Ces véhicules sont-ils accessibles à tous ? 
Ces deux questions sont effectivement les points les plus critiqués du VE. Toutefois, ce 
dernier présente de nombreux avantages, tels que : 
- l’économie de produits pétroliers, 
- la diminution de la part des nuisances urbaines due à la circulation automobile, 
- la réduction des émissions de gaz à effet de serre, 
- la possibilité de renvoyer de l’énergie sur le réseau de distribution. 
Bien entendu, l’économie d’énergie primaire pétrolière et la réduction des émissions de 
gaz à effet de serre ne seront considérables que si les sources d’énergie utilisées pour la 
production électrique ne sont pas réalisées à partir de centrales au fuel ou au charbon, mais 
plutôt par des centrales hydrauliques ou nucléaires. 
En ce qui concerne les nuisances urbaines, elles sont de deux types : la pollution de l’air et 
le niveau de bruit. Il faut rappeler que les VTh émettent du monoxyde de carbone, du dioxyde 
d’azote, des hydrocarbures imbrulés, des sels de plomb, du dioxyde de soufre et des 
microparticules pour les moteurs Diesel. A forte concentration, toutes ces émanations sont 
nocives pour la santé humaine. Une étude récemment publiée par l'organisation mondiale de 
la santé (OMS) a d’ailleurs pointé le caractère cancérogène des gaz d'échappement des 
moteurs Diesel [ONU 12]. Les nuisances sonores, quant à elles, sont la résultante de deux 
facteurs, le bruit du moteur et celui lié au déplacement. Avec un VE, le bruit du moteur est 
quasiment éliminé. A titre de comparaison, le niveau de bruit d’un VE est diminué de 10 dB 
par rapport à un VTh [POR 81]. 
Enfin, le dernier point concernant le possible renvoi d’énergie électrique au réseau de 
distribution pour s’insérer de façon optimale au sein d’un réseau « intelligent » appelé 
SmartGrid. Le principe est d’utiliser l’énergie non consommée par un véhicule (en moyenne 
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125 km sur 160 km d’autonomie disponible [PAP 12]) comme réserve d’énergie électrique 
pouvant être renvoyée sur le réseau afin d’effacer les pics de consommation. Le réseau 
électrique serait donc optimisé en termes de puissance crête installée et géré de façon 
« intelligente ». 
1.2.3. Les points faibles du VE 
Le développement du VE est ralenti par de nombreux obstacles. Les principales faiblesses 
sont le prix et les performances techniques. En effet, aujourd’hui, les modèles tout électriques 
sont plus coûteux que leurs équivalents thermiques, du fait du prix élevé des batteries qui sont 
le plus souvent louées par les constructeurs automobiles. En ce qui concerne les performances 
et les capacités, voici quelques points problématiques qui nécessitent une amélioration : 
- La vitesse de pointe : bien qu’étant largement suffisante pour rouler en ville et sur 
route, elle demeure inférieure à celle des VTh comparables, 
- Le volume des batteries : essentiellement positionné à l’arrière du véhicule, sous le 
plancher, il réduit considérablement l’espace du coffre, 
- Le vieillissement et la durée de vie des batteries : encore peu maîtrisées aujourd’hui 
et tributaire des modes de rechargement. Le vieillissement est donc aléatoire selon 
les utilisateurs, 
- La durée de recharge standard : entre 5 et 8 heures sur une alimentation 
monophasée à 220 V et le double pour du 110 V. Cela impose donc deux nouvelles 
contraintes, d’une part la gestion du temps d’usage et d’autre part le lieu de 
l’approvisionnement électrique. Les infrastructures permettant la recharge des VE 
sont insuffisantes à l’heure actuelle, de plus, aucune normalisation n’a été définie, 
- L’autonomie : le critère le plus critique. En effet il est compliqué d’estimer la 
consommation car elle dépend du mode de conduite, de la vitesse, de l’inclinaison 
de la route, de la vitesse du vent, de la température extérieure et de l’utilisation des 
accessoires (éclairage, essuie-glaces, radio, etc.). 
La majorité des points cités ci-dessus sont liés à la batterie. Afin d’obtenir des batteries qui 
soient à la fois peu onéreuses, fiables techniquement et pour qu’elles disposent d’une grande 
autonomie et d’une longue durée de vie, les laboratoires travaillent activement sur un certain 
nombre de pistes qui paraissent prometteuses à terme. L'une des solutions envisagées est 
l'utilisation de batteries à circulation d'oxydoréducteur (redox-flow). Ces batteries sont 
fondées sur des électrolytes liquides. Partant du même principe que pour les carburants, il est 
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possible de les recharger en quelques minutes dans une station, l'électrolyte déchargé est alors 
évacué et remplacé par un électrolyte chargé. L’inconvénient de ce type de batterie provient 
de la faible quantité d'énergie stockée. Les prototypes de telles batteries fournissent ainsi une 
autonomie d'environ 25 km, soit le quart de celle des véhicules alimentés par les 
accumulateurs lithium-ion. Toutefois, des chercheurs de l'Institut Fraunhofer de technologie 
chimique (ICT) ont réussi à se rapprocher de l'autonomie des véhicules alimentés par des 
batteries lithium-ion [HES 09]. Cette solution répond au problème de la durée de chargement, 
néanmoins, aucune information sur le prix de cette technologie n’a été fournie. Quel que soit 
le type de batterie choisi à long terme, il apparaît clairement que la question des 
infrastructures de recharge est un élément clé pour le bon déploiement des VE. 
 
1.3. Les structures de chargeur 
1.3.1. Principes 
Les chargeurs de batteries sont spécifiques au type d’alimentation électrique, c’est-à-dire 
monophasée ou triphasée, à leur emplacement (embarqués ou non au sein du véhicule) et au 
mode de transmission de l’énergie. Dans le cas d’une alimentation par courant alternatif, la 
charge s’effectue généralement en deux étapes (cf. Figure 1.6) : 
 
- Conversion AC/DC : la transformation du courant alternatif délivré par le réseau de 
distribution en courant continu est réalisée soit par un pont redresseur à diodes, ou 
par d'autres systèmes tels que, un pont à thyristors ou un convertisseur à absorption 
sinusoïdale de courant. 
- Conversion DC/DC : le courant continu obtenu à l’issue de la première conversion 
est modifié pour correspondre au profil de charge de la batterie. Une alimentation à 
découpage permet par exemple d’adapter la puissance en entrée de la batterie. Cette 
conversion introduit généralement une isolation galvanique de sécurité. 
 
Figure 1.6 – Synoptique des étapes de conversion d’un chargeur 
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Plusieurs structures de conversion existent. Les principales notions, définissant les 
différents types de chargeur sont présentés selon leur emplacement et leur niveau de 
puissance : 
- Chargeur externe : installé à l'extérieur du véhicule, l’énergie électrique adaptée 
aux caractéristiques de la batterie, est fournie directement au véhicule. 
- Chargeur embarqué : intégré au sein du véhicule, l'énergie électrique délivrée par 
le réseau est transmise au véhicule. Cette configuration ne nécessite pas de 
convertisseur supplémentaire au sol. 
En fonction de la puissance disponible et transmise à la batterie, la durée de recharge 
évolue. Le Tableau 1.1 donne une estimation du temps de recharge selon les sources 
d’alimentation. 
Durée de recharge Alimentation Tension Courant maximum Type de charge 
6 à 8 heures Monophasée 
3,3 kW 
230 VAC 16 A 
Lente 2 à 3 heures Triphasée 
10 kW 
400 VAC 16 A 
3 à 4 heures Monophasée 
7 kW 
230 VAC 32 A 
1 à 2 heures Triphasée 
22 kW 
400 VAC 32 A 
Rapide 20 à 30 minutes Triphasée 
43 kW 
400 VAC 63 A 
20 à 30 minutes Continue 
50 kW 
400 à 500 VDC 100 à 125 A 
Tableau 1.1 – Temps de charge des batteries [BRE 11] 
Plus la puissance de recharge est élevée, plus la durée de recharge est courte. Les notions 
de charge lente et de charge rapide dépendent donc de la puissance de l’alimentation 
électrique. 
 
1.3.2. Contraintes normatives 
Lors de la réalisation de ces convertisseurs, l’environnement dans lequel s’inscrit le 
dispositif électronique doit être identifié afin d’appliquer les normes relatives en vigueur. Des 
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travaux de normalisation du VE ont été entrepris depuis de nombreuses années au niveau 
international, dans le cadre d’une collaboration  entre les constructeurs automobiles (leaders a 
l’ISO) et l’industrie électrotechnique (leaders à la CEI). Ces normalisations sont en cours de 
révision et largement en chantier en Europe, pour tenir compte du changement d’échelle 
attendu pour le déploiement du VE. Dans le cadre du chargeur de batterie pour VE, les 
normes propres aux véhicules électriques ainsi que celles sur les dispositifs électriques reliés 
au réseau, font l’objet de cette partie. 
1.3.2.1. Modes de connexion des chargeurs pour VE 
Une norme internationale (norme IEC 61851-1 Electric Vehicle Conductive Charging 
System), en cours de finalisation définit quatre modes de connexion pour recharger le 
véhicule, comme suit : 
- Mode 1 : Prise domestique 
Le VE est branché au réseau d’alimentation à l’aide d’une prise normalisée (intensité 
standard jusqu’à 16 A). Adapté pour les petites puissances de charge telles que les deux 
roues, les quadricycles, les VEH et les anciennes générations de VE. L’installation 
électrique est équipée d’une prise de terre, un disjoncteur contre les surcharges et une 
protection différentielle. 
 
- Mode 2 : Prise domestique et câble équipés d’un dispositif de protection 
Il possède les mêmes propriétés que le premier mode, amélioré d’un boîtier de contrôle 
intégré au câble pour une meilleure sécurité. Un VE peut être rechargé en mode 2 avec une 
installation en mode 1. Cette configuration est considérée comme un mode dégradé de 
transition ou de dépannage, réservée à des applications de puissance inférieure ou égale à 3 
kW. Du fait de la spécificité du câble, cette solution est particulièrement coûteuse. 
 
- Mode 3 : Prise spécifique sur un circuit dédié 
Le véhicule est relié au réseau électrique via un socle (wallbox), une prise électrique et 
un circuit dédié. Equipé d’un quatrième fil entre la borne et le véhicule afin de garantir la 
continuité avec la terre et permettre au véhicule de dialoguer en permanence avec 
l’infrastructure. Une fonction de contrôle et de protection est installée en permanence dans 
l’installation. En effet, avant d’enclencher la recharge, le système de contrôle vérifie que le 
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véhicule est bien connecté, que la masse est reliée au circuit de protection de l’installation 
et que les puissances entre le câble, le véhicule et le circuit de charge sont cohérentes. 
 
- Mode 4 : Connexion courant continu 
Le VE est branché indirectement au réseau de distribution par le biais d’un chargeur 
externe. Tout comme pour le mode 3, il est également équipé d’une fonction de contrôle et 
de charge. Ce mode est dédié à la recharge rapide continue. 
La Figure 1.7 illustre ces quatre modes. Mais parmi tous ces modes quel est la bonne 
solution ? Simplicité et sécurité sont les deux principaux critères utilisés pour faire un choix. 
Le mode 3 devrait s’imposer à terme en tant que standard de recharge, car il répond aux 
normes régissant les installations électriques, il effectue une série de vérifications avant le 
début de la charge et il permet d’optimiser la durée de rechargement. Les modes 1 et 2 bien 
que plus simples, sont quant à eux fortement limités par la puissance disponible, augmentant 
ainsi la durée de chargement. 
 
1.3.2.2. Sécurité des personnes 
Pour tout équipement électrique connecté au réseau de distribution, la sécurité des 
utilisateurs et de l’installation doit être garantie. En ce qui concerne les VE, une ancienne 
norme IEC 718 réglementait la charge des batteries pour véhicule électrique routier. Ainsi, 
elle définissait les protections de type mécanique (grille, capot) et de type électrique (mise en 
place de transformateur, disjoncteur différentiel) aussi bien pour les chargeurs externes 
qu'embarqués. Elle réglementait la construction ainsi que l'installation de connexions entre le 
chargeur externe et les batteries ou entre le réseau d'alimentation et le chargeur embarqué. 
 
Figure 1.7 – Modes de connexion définis par la norme IEC 61851-1 
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Cette norme datant de 1992 est en cours de remplacement par de nouvelles réglementations 
telles que l’ISO 6469. En effet, cette dernière traite essentiellement des spécifications de 
sécurités pour des véhicules routiers électriques. La première partie révisée en 2009, spécifie 
les exigences des systèmes de stockage d'énergie rechargeables embarqués (batteries, piles à 
combustible), du point de vue de la protection des personnes à l'intérieur et à l'extérieur du 
véhicule, et la protection de l'environnement du véhicule [ISO 6469-1]. Par exemple, en 
matière d'isolation galvanique et de protection, elle spécifie dans le cas d'un chargeur 
embarqué sans isolation galvanique, qu’un dispositif de protection doit être implanté à l'entrée 
du véhicule pour assurer une coupure automatique de la source en cas de défaut. La seconde 
partie réglemente les mesures de sécurité fonctionnelle et les exigences de protection contre 
les défaillances relatives aux dangers spécifiques aux véhicules routiers électriques [ISO 
6469-2]. Enfin, une troisième partie spécifie la protection des personnes contre les chocs 
électriques [ISO 6469-3]. 
De façon générale, les chargeurs de batteries étant raccordés au réseau de distribution, il en 
découle naturellement le respect des normes relatives aux installations électriques à basse 
tension. De ce fait, la norme NF C 15-100 est le référentiel qui permet d'assurer la sécurité et 
le bon fonctionnement des installations électriques à basse tension, notamment contre les 
contacts directs et indirects. 
D’autre part, en dehors de la charge du VE, la Commission économique pour l'Europe des 
Nations unies (CEE ONU) a défini une réglementation qui couvre la sécurité électrique des 
biens et des personnes contre les chocs électriques en utilisations [CEE ONU R100]. 
1.3.2.3. Compatibilité électromagnétique  
Le nombre d’équipements connectés au réseau de distribution étant en constante 
augmentation, pour pallier aux problèmes de pollution électromagnétique liés à leurs 
utilisations, une réglementation a été définie afin de préserver la qualité du réseau électrique. 
De même, de nombreuses études ont été menées pour analyser l’impact de la charge des VE, 
donc de l’électronique de puissance sur la qualité du réseau [BAS 04, FAR 11, GOM 03, 
MON 11, MOR 03]. Il en ressort que la nature non linéaire des convertisseurs utilisés peut 
avoir des effets harmoniques néfastes sur le réseau et ainsi augmenter la distorsion 
harmonique. 
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Pour remédier à cela, des solutions utilisant des composants actifs ont été développées. 
Ainsi, l’utilisation de convertisseurs commandés permettant d’agir sur la forme d’onde du 
courant réseau et sur le facteur de puissance se généralise, garantissant le respect de la norme 
relative aux émissions de courant harmonique en basse fréquence. La norme IEC 61 000-3-2 
en est un exemple. Cette norme spécifie les limites d’émission en courant pour les appareils 
prélevant moins de 16A en monophasé ou triphasé sur le réseau. Les niveaux maximum de 
chaque rang harmonique sont donnés dans le tableau suivant, pour un matériel de classe A (la 
grande majorité des appareils et en particulier les chargeurs de batteries). 
Rang harmonique Courant harmonique maximal autorisé (A) 
Harmoniques impairs 
3 2,30 
5 1,14 
7 0,77 
9 0,40 
11 0,33 
13 0,21 
15 ≤ n ≤ 39 0,15 15/n 
Harmoniques pairs 
2 1,08 
4 0,43 
6 0,30 
8 ≤ n ≤ 40 0,23 8/n 
Tableau 1.2 – Limites de la norme IEC 61 000-3-2 
Ces limitations concernent des fréquences multiples de la fréquence réseau jusqu’à 
l’harmonique 40. Ces perturbations basses fréquences ne sont pas les seules. Le découpage à 
fréquence élevée des courants et tensions réalisé par les composants à semi-conducteurs du ou 
des convertisseurs électroniques de puissance va également générer des perturbations 
conduites et rayonnées pouvant impacter fortement le fonctionnement des appareils 
environnants. La norme EN 55014, par exemple, régit les perturbations radioélectriques 
conduites et rayonnées et concerne, entre autre, les dispositifs à semi-conducteurs dont le 
courant est inférieur à 25 A par phase. Son domaine d'application s'étend de 9 kHz à 400 GHz 
mais les limites ne sont pas spécifiées dans toute la plage de fréquence [CHA 97]. Pour limiter 
ces perturbations des filtres CEM et des blindages correctement dimensionnés sont 
nécessaires. 
Cette partie sur les contraintes normatives a permis de souligner l’importance des 
problématiques CEM et donc des réglementations régissant le fonctionnement des dispositifs 
de charge des véhicules électriques. Loin d’être finalisées, ces normes sont encore en cours 
d’élaboration par les organismes internationaux agrémentées. Les délais sont très longs, d’une 
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part à cause des difficultés à obtenir un consensus au niveau international et d’autre part, du 
fait de la grande diversité de technologies proposées. L’entente sur une homogénéisation des 
normes demeure donc complexe. 
Dans les parties suivantes, nous allons présenter quelques exemples de cette diversité de 
solutions technologiques. 
1.3.3. Chargeurs inductifs 
1.3.3.1. Principe de la charge par couplage inductif 
Le transfert de l’énergie pour ce type de chargeur se fait par induction magnétique, sans 
contact électrique. Le principe de base est similaire au transfert d’énergie d’un transformateur. 
Deux parties se distinguent donc : un enroulement primaire (émetteur) et un enroulement 
secondaire (récepteur). Ces deux enroulements plats sont respectivement positionnés au sol et 
embarqués dans le véhicule. La Figure 1.8 montre un exemple de représentation des coupleurs 
du chargeur de forme circulaire. L’écart entre les deux coupleurs ne doit pas être excessif afin 
de garantir un couplage inductif suffisant pour la charge. Les bobines sont entre un matériau 
magnétique permettant un blindage magnétique et une isolation par rapport aux éléments 
environnant. Le blindage permet d’améliorer la valeur de l’inductance mutuelle en 
augmentant le flux magnétique entre les deux transducteurs. Le matériau généralement utilisé 
est un matériau ferrite spinel, car cette famille de matériau présente des pertes magnétiques 
faibles pour des fréquences allant jusqu’à plusieurs dizaines voire centaines de kHz. 
 
Sur la Figure 1.9, la bobine émettrice L1 et la bobine réceptrice L2 forment un système de 
bobines couplées magnétiquement. La circulation d’un courant alternatif dans l’enroulement 
L1 génère un champ magnétique B, qui induit une tension aux bornes de L2. Cette tension est 
alors utilisée comme source pour recharger les batteries [YIL 12]. 
 
Figure 1.8 – Représentation des enroulements planaires 
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1.3.3.2. Quelques structures de chargeurs inductifs 
Le choix de la structure dépend de la puissance qui sera transmise. Le synoptique des 
principaux éléments constituant le chargeur à couplage inductif est représenté à la Figure 
1.10. En amont du circuit magnétique, il y a deux étapes de conversion, de l’alternatif basse 
fréquence au continu, puis du continu à l’alternatif haute fréquence. Ces étages de conversion 
permettent de régler le niveau de puissance. En aval du circuit magnétique, une dernière 
conversion de type alternatif haute fréquence vers continu est réalisée afin de fournir l’énergie 
à la batterie. Les niveaux de puissance varient généralement de 0,5 W à 50 kW, pour un 
entrefer de 1 à 150 mm [BUH 11, KLO 93]. 
 
Il existe différentes structures de chargeur inductif, certaines plus complexes que d’autres. 
Quatre d’entre elles sont présentées, allant de la plus simple à la plus complexe. 
- Convertisseur « flyback » 
Le schéma d’un convertisseur « flyback » est donné à la Figure 1.11. C’est l’une des 
structures de conversion isolée les plus simples, puisqu’elle ne possède qu’un interrupteur 
commandé. Toutefois, elle est limitée à quelques centaines de Watts [FER 94]. 
 
Figure 1.10 – Synoptique de la structure du chargeur à couplage inductif 
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Figure 1.9 – Représentation du couplage inductif 
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Le principe de fonctionnement est le suivant : à la fermeture de l’interrupteur Tp, 
l’enroulement primaire est alors relié à la sortie du redresseur. Il en résulte une augmentation 
du flux magnétique au primaire. La diode D est quant à elle bloquée. Les deux enroulements 
ne sont donc pas parcourus par le courant en même temps. A l'état bloqué, l'interrupteur est 
ouvert. L'énergie magnétique stockée est transférée vers la batterie. L’interrupteur peut être 
commandé de façon à absorber un courant sinusoïdal. 
- Convertisseur à résonance série 
Les convertisseurs à résonance sont apparus il y a quelques années, pour pallier les limites 
du thyristor et permettre des fonctionnements à des puissances et fréquences plus élevées, 
c’est à dire quelques 100 kW et quelques kHz [FER 94]. Le principe est d’utiliser des circuits 
résonnants. Ces circuits permettent d’obtenir, au niveau des interrupteurs, les conditions de 
commutation naturelle. Une commutation naturelle est définie comme étant la commutation 
spontanée d'un interrupteur pour laquelle les pertes par commutation sont nulles au blocage 
ou à l’amorçage. 
 
 
Figure 1.12 – Convertisseur à résonance série 
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Figure 1.11 – Convertisseur « flyback » [LAO 98] 
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Le convertisseur de la Figure 1.12 utilise un circuit à résonance série composé d’une 
inductance Lr et d’un condensateur Cr. Le circuit série excité par une tension alternative à la 
fréquence F, est parcouru par un courant quasi-sinusoïdal en avance de phase si F < F0 et en 
retard si F > F0. Plusieurs modes de fonctionnement sont donc possibles selon la fréquence de 
commande F0. Cette structure est beaucoup plus coûteuse en nombre d’interrupteurs que 
l’alimentation Flyback, elle présente toutefois un meilleur rendement et permet d’atteindre 
des puissances et des fréquences bien plus élevées.  
- Convertisseur à résonance parallèle 
Dans le cas d’un convertisseur à résonnance parallèle représenté à la Figure 1.13, le 
comportement du circuit résonant est dual de celui du circuit série. Par conséquent, le circuit 
parallèle est excité par un courant alternatif à la fréquence F. Nous obtenons alors une tension 
en avance de phase si F < F0 et en retard si F > F0. 
 
- Convertisseur à résonance série-parallèle 
Afin de bénéficier des avantages des circuits séries et parallèles, des montages associant les 
deux technologies ont été mis en œuvre. Il a été démontré que la topologie série-parallèle est 
parfaitement adaptée à une application de couplage inductif [HAY 99-a, HAY 99-b] en raison 
de la présence d'un transformateur faiblement couplé avec une composante parasite 
significative. La structure proposée est présentée à la Figure 1.14. 
 
Figure 1.13 – Convertisseur à résonance parallèle 
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Elle est composée au primaire d’un redresseur, d’un onduleur associé au circuit résonant 
série (Ls et Cs) et au secondaire, d’un circuit résonant parallèle (Lp et Cp), d’un second pont de 
diode et de la batterie. Les condensateurs C1, C2, C3 et C4 permettent la commutation à tension 
nulle [EGA 07]. Par la commande des interrupteurs de l’onduleur, le courant redressé en 
sortie du pont de diode est asservi pour suivre un signal sinusoïdal redressé dont l’amplitude 
est déterminée par la régulation de la puissance de sortie. 
1.3.3.3. Synthèse des chargeurs à couplage inductif 
Les structures de chargeur à couplage inductif sont très nombreuses et ne sont pas toutes 
présentées. Nous avons voulu dans cette partie illustrer quelques une d’entre elles. Les 
architectures récentes proposées sont réalisées à partir de convertisseurs résonants. Dans 
l’ensemble, les principaux atouts de ces chargeurs sont la sécurité et le confort d’utilisation 
grâce à l’isolation galvanique d’une part et au principe même de la charge sans câble 
électrique. Toutefois, ce type d’infrastructure présente une puissance et un rendement faible 
(lié au positionnement émetteur/récepteur), leur mise en œuvre est complexe et coûteuse [YIL 
13]. Malgré ces points négatifs, des études permettant la charge inductive lors du déplacement 
du véhicule ont été et sont encore menées [KIS 08, WAN 05, ZEL 82]. La particularité de la 
recharge mobile par rapport au cas du véhicule immobilisé est l’entrefer entre les deux 
enroulements, qui est alors plus important. 
1.3.4. Chargeurs filaires 
Parmi les chargeurs connectés par câble électrique, il est possible de distinguer les 
chargeurs embarqués et non embarqués, comme nous l’avons mentionné précédemment. Les 
chargeurs non embarqués (cf. Figure 1.15) présente l’avantage de limiter les contraintes de 
masse et d’encombrement d’un VE, au détriment du coût lié à la redondance des installations 
de recharge au sol. 
 
Figure 1.14 – Convertisseur à résonance série-parallèle [EGA 07] 
Lp Cs
Q1
Secteur
Batterie
Cs
Q2
Q4
Q3
Ls/2 T
Ls/2Cs
C1
C2
C4
C3
Cp
Chapitre I 
26 
 
 
Embarqué ou non, les chargeurs peuvent être classifiés selon les possibilités de transfert 
d’énergie, c’est-à-dire unidirectionnel ou bidirectionnel. Nous allons donc présenter des 
chargeurs embarqués dans chacune de ces catégories.  
1.3.4.1. Chargeurs unidirectionnels 
Dans le cadre d’une structure unidirectionnelle, le transfert d’énergie s’effectue du réseau à 
la batterie. C’est une première étape logique, car elle limite la configuration matérielle 
requise, simplifie les problèmes d'interconnexion, et tend à réduire la dégradation de la 
batterie [SIN 04, FAS 11]. Les schémas des Figure 1.16 et Figure 1.17 sont composés d’un 
redresseur monophasé, d’un convertisseur Boost et d’un convertisseur continu-continu 
unidirectionnel. Les deux topologies se différencient l’une de l’autre par le type de 
convertisseur Boost utilisé. 
Le convertisseur élévateur de la Figure 1.16 est réalisé par deux structures Boost misent en 
parallèle, qui fonctionne avec un déphasage de 180°. Cet entrelacement des commandes 
 
Figure 1.15 – Synoptique du chargeur non embarqué [SOL 01] 
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Figure 1.16 – Chargeur unidirectionnel entrelacé [MUS 12] 
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permet la réduction de l’ondulation de la tension de sortie et du courant d’entrée. Néanmoins, 
ce chargeur est limité en puissance à environ 3,5 kW. 
Sur la Figure 1.17, le convertisseur Boost présenté est multi-niveaux, ce qui permet de 
réduire le dimensionnement, la fréquence de commutation et le stress des cellules de 
commutation [YIL 11]. 
 
Dans les deux cas, le principe de fonctionnement est le même. L’association du redresseur 
au Boost autorise la conversion alternative continue avec absorption d’un courant sinusoïdal 
sur un réseau monophasé. 
1.3.4.2. Chargeurs bidirectionnels 
Le chargeur étant embarqué au sein du véhicule, certains ont eux l’idée d’utiliser des 
éléments de la chaîne de traction pour la charge des batteries [ANA 94, CHA 96, COC 94, 
RIP 88], profitant ainsi du caractère bidirectionnel de certains convertisseurs. Tout chargeur 
bidirectionnel peut être utilisé lors de phases de freinage récupératif. Nous avons fait le choix 
ici, de présenter uniquement des architectures bidirectionnelles réutilisant les enroulements 
des moteurs de traction, compte tenu du contexte de notre étude. Pour cela, nous distinguons 
deux cas : le cas d’une alimentation monophasée (charge lente) puis d’une alimentation 
triphasée (charge rapide). 
- Charge sur réseau monophasé 
Le premier montage (cf. Figure 1.18) présenté utilise une machine à réluctance variable 
(MRVDS) à double saillance. En mode charge, les enroulements du moteur et des 
interrupteurs du dispositif embarqué réalisent la fonction chargeur. Les contacteurs Sm et Sd 
permettent le passage du mode traction au mode charge. Pour réduire les pertes par 
 
Figure 1.17 – Chargeur unidirectionnel multi-niveaux [SIN 03] 
Cd2
Secteur
Batterie
C
o
n
ve
rt
is
se
u
r D
C
/D
C
U
n
id
ir
e
ct
io
n
n
e
l
S1
S2
L
Cd1
Chapitre I 
28 
 
commutation, l’interrupteur Q5 est continuellement passant et l’IGBT Q6 est utilisé pour les 
commandes de commutation. Une diode De est ajoutée pour éviter tout court circuit de la 
batterie lorsque Q6 est passant. Les deux premières inductances du moteur sont utilisées pour 
le filtrage et la troisième sert d’élément de stockage de la structure qui s’apparente alors à une 
structure Boost [CHA 09]. Lors de l’ouverture de l’interrupteur Q6, l’énergie stockée dans 
l’enroulement est envoyé à la batterie. 
 
Le second montage proposé a fait l’objet d’un brevet en 2005 par le constructeur 
automobile Toyota pour des modèles de véhicules hybrides. Chaque moteur de la Figure 1.19 
est commandé par un onduleur lors du mode traction, tandis qu’en charge, l’onduleur est 
 
Figure 1.18 – Chargeur embarqué monophasé utilisant une machine à réluctance variable [CHA 09] 
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Figure 1.19 – Chargeur embarqué monophasé utilisant deux moteurs [SHI 08] 
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utilisé pour la conversion alternatif-continu. Par l’intermédiaire de contacteurs, le réseau 
monophasé en relié au point neutre de chaque machine, dont les enroulements servent alors 
d’inductance de filtrage. Les deux convertisseurs fonctionnent alors en élévateur de tension. 
Les points critiques de cette structure sont le nombre de composants (14 interrupteurs, 2 
contacteurs et 2 moteurs) et l’utilisation de contacteurs. 
Les topologies précédentes utilisent des contacteurs pour le passage du mode traction au 
mode charge, or ces éléments sont peu fiables dans un contexte automobile. De plus les 
solutions précédentes n’offrent pas la possibilité d’une connexion sur un réseau triphasé. 
L’une des solutions de charge s'adaptant à tout type de réseau est donnée à la Figure 1.20 
pour le cas d’une alimentation par un réseau monophasé. L’idée est d’utiliser deux bras de 
l'onduleur en redresseur MLI, afin de permettre l'absorption d’un courant sinusoïdal au réseau. 
Le troisième bras de l'onduleur fonctionne en qualité de hacheur série de façon à permettre 
l’adaptation à la batterie. L'utilisation des enroulements du moteur est envisageable en plaçant 
deux enroulements côté réseau et le troisième en tant qu'inductance de filtrage du hacheur. La 
reconfiguration s’effectue par l’intermédiaire de contacteurs. Dans ce mode de 
fonctionnement en monophasé le hacheur abaisseur permet une adaptation à tous types de 
batteries. 
 
- Charge sur réseau triphasé 
L’adaptation pour une alimentation par un réseau triphasé de la Figure 1.20 est donnée ci-
dessous. Dans le ce cas de figure, il n’est plus possible d’adapter la tension à celle de tous les 
types de batteries. Les trois enroulements du moteur sont alors utilisés comme inductance. 
C’est l’un des inconvénients de ce chargeur. 
 
Figure 1.20 – Chargeur monophasé avec utilisation d’un moteur possible [CHA 97] 
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Le dernier exemple (cf. Figure 1.22) est adaptable à un réseau monophasé et triphasé. Dans 
ce schéma, seul le fonctionnement en triphasé est présenté. La Figure 1.22 (a) représente le 
fonctionnement en mode traction tandis que la Figure 1.22 (b) représente le fonctionnement 
en mode charge. 
 
En mode traction, les enroulements sont connectés les uns aux autres en série pour 
constituer un système à trois phases. Ces phases peuvent être reliées en Δ ou Y pour former le 
stator d’une machine triphasée classique. La machine synchrone à aimants permanents 
(MSAP) de cette structure est alors alimentée par la batterie au travers du convertisseur 
fonctionnant en onduleur de tension. Dans le fonctionnement en mode chargeur, le système 
est reconfiguré par des contacteurs. Un contacteur triphasé permet de connecter le système au 
réseau électrique. Afin de garantir un bon rendement du chargeur, le rotor du moteur doit 
tourner, ce qui limite le courant de magnétisation de la machine [HAG 11]. Un système de 
découplage de l’arbre moteur est donc indispensable. L’atout de ce chargeur réside dans 
 
Figure 1.22 – Chargeur triphasé avec machine deux pôles. (a) Mode traction, 
(b) Mode charge [HAG 11] 
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Figure 1.21 – Chargeur triphasé avec utilisation d’un moteur possible [CHA 97] 
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l’isolation galvanique résultant du mode de câblage des enroulements de la machine. Cette 
configuration des enroulements lui confère un comportement proche d’un transformateur 
triphasé. Notons que la puissance du chargeur est limitée par la dissipation thermique de la 
machine. 
1.3.4.3. Synthèse des chargeurs filaires 
Dans cette partie nous avons mis l’accent sur les structures embarquées, unidirectionnelles 
et bidirectionnelles. Les chargeurs unidirectionnels sont plus simples mais les gains obtenus 
sont contrebalancés, une fois les structures embarquées au sein d’un véhicule, puisque 
d’autres structures électroniques sont nécessaires pour assurer la fonction traction. 
De façon générale, les chargeurs bidirectionnels présentent l’avantage d’une mutualisation 
de certains éléments pour les deux modes de fonctionnement. Notons toutefois que ces 
structures sont plus complexes. Parmi les exemples, la reconfiguration par relais ou 
contacteurs est fortement représentée, que ce soit pour l’agencement des enroulements du 
moteur (MRVDS, MSAP) ou pour celle des convertisseurs. Les structures des Figure 1.19 et 
Figure 1.22 se rapprochent de la topologie que nous allons présenter par la suite. Ces 
structures sont fondées sur le même principe, à savoir l’utilisation de la machine et des 
interrupteurs du mode traction pour le fonctionnement en mode chargeur. 
Dans la partie suivante, nous nous intéressons aux stratégies de commandes employées 
pour certains de ces chargeurs. 
1.3.5. Commande associée au convertisseur 
Les stratégies de commande permettant le respect de la norme 61 000-3-2, traitant de la 
qualité du réseau électrique, ainsi que la régulation de la tension aux bornes de la charge font 
l’objet de cette partie. Pour cela, nous présentons pour les deux exemples des Figure 1.18 et 
Figure 1.22 (b), correspondant respectivement à un cas monophasé et un cas triphasé, les 
stratégies de commandes associées. 
Le schéma de commande du chargeur utilisant une MRVDS est représenté à la Figure 1.23. 
Deux boucles en cascade sont utilisés pour l’asservissement du courant de ligne IL et la 
régulation de la tension aux bornes des batteries vb. Une phase de précharge des batteries 
jusqu’à 52 V est préalablement assurée. Lors de cette opération l’amplitude du courant est 
imposée à 23 A. Dès que la tension de précharge est atteinte, l’amplitude du courant de 
référence est déterminée par la sortie du correcteur de la boucle de tension. La référence de 
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courant est obtenue par le produit d’un signal sinusoïdal redressé avec l’image de l’amplitude 
de courant souhaité. Pour des raisons de simplicité, les correcteurs de tension et courant sont 
de type Proportionnel Intégral (PI). Leurs fonctions de transfert sont données ci-dessous. 
  (1.1) 
  (1.2) 
Afin de garantir une robustesse de l’annulation de l’erreur εi, une fonction de commande 
Wib (p) est utilisée, telle que . Une contre réaction de l’erreur sur la 
consigne par l’intermédiaire d’un filtre, permet en quelque sorte d’anticiper l’erreur de 
commande. Cette fonction permet également de réduire l’erreur de traînage [CHA 09]. 
 
La commande du chargeur utilisant une MSAP et correspondant au schéma de puissance 
de la Figure 1.22 (b) est représentée à la Figure 1.24. Le système de tension triphasé et les 
courants des phases côté primaire et secondaire sont transposés dans un repère dq 
(composantes directe et quadrature). Les équations modélisant le comportement de la machine 
dans ce repère sont : 
 
   (1.3) 
 
où vq2, vd2, vq1 et vd1 représentent les composantes dq des tensions du réseau et du 
convertisseur. De même iq2, id2, iq1 et id1 représentent les composantes dq des courants de 
lignes. 
 
Figure 1.23 – Stratégie de commande du chargeur embarqué monophasé utilisant une MRVDS  
[CHA 09] 
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A partir de ces équations, en émettant l’hypothèse que les courants et tensions de l’axe 
direct sont nuls, la puissance active du convertisseur ne dépendra que des composantes q et la 
puissance réactive sera nulle. La différence des courants primaire et secondaire exprimés dans 
le repère dq sont régulés par des correcteurs PI. Le découplage des deux systèmes est obtenu 
par compensation. 
 
Tout comme pour l’exemple précédent, la référence de courant de l’axe q est obtenue suite 
à la régulation de la tension Vdc. Les tensions de commande du convertisseur sont obtenues 
par transformation inverse. 
Pour conclure, nous avons fait le choix ici de présenter uniquement deux exemples de 
stratégies de commande appliquées à des chargeurs de batteries, qui sont représentatifs des 
commandes les plus utilisées. Les principales notions à retenir ici, sont l’utilisation de boucles 
en cascade, sachant que la ou les boucles de courants peuvent être commandées de deux 
façons. En effet, soit l’asservissement est effectué directement à partir de grandeurs 
sinusoïdales, soient des grandeurs continues sont commandées après une transformation dans 
un référentiel tournant dq. L’application de cette transformation n’est valable que pour des 
réseaux triphasés, elle permet entre autre d’annuler le couplage magnétique entre les 
enroulements dans le repère dq. De plus, la commande directe de consignes sinusoïdales 
associée aux correcteurs PI ne permet pas de minimiser l’erreur de traînage, puisque le 
correcteur PI est dimensionné pour annuler l’erreur statique d’un système. Les diverses 
stratégies se diffèrent alors par le type de correcteur appliqués. 
 
Figure 1.24 – Stratégie de commande du chargeur triphasé utilisant une machine deux pôles [HAG 11] 
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1.4. Bilan de l’état de l’art 
Dans le premier chapitre, nous avons rappelé le contexte écologique et économique dans 
lequel s’effectue le développement du VE. Au cours des siècles derniers ce dernier n’a pas 
réussi à concurrencer le véhicule thermique, faute notamment d’autonomie et d’un coût élevé. 
Ces points restent critiques à l’heure actuelle. Pour réussir à intégrer fortement le marché, de 
nombreux travaux restent à faire au niveau des infrastructures et au niveau normatif. 
Par la suite, nous avons montré l’importance des recherches sur les batteries et leurs 
chargeurs associés. De ce fait, des architectures de chargeurs embarqués inductifs et filaires 
ont été présentées à la fois pour un réseau monophasé et/ou triphasé. Des travaux ont été 
réalisés pour mutualiser l’utilisation de certains éléments, tels que les composants à semi-
conducteurs et le moteur de traction. Ainsi plusieurs topologies permettent d’utiliser 
entièrement ou partiellement la même chaîne de puissance pour le mode traction et le mode 
charge du véhicule. Ceci permet de réduire l’emploi d’éléments supplémentaires et donc de 
réduire le coût et la masse des éléments à embarquer dans le véhicule. Toutefois, le passage 
d’un mode à l’autre est souvent réalisé par des composants mécaniques peu fiables dans le 
contexte automobile. Enfin, quelques stratégies de commande ont été présentées. Ces 
dernières utilisent le principe de boucles imbriquées et pour des raisons de simplicité des 
correcteurs à action proportionnelle intégrale. L’application de la transformée de Park 
autorisant la régulation de courants continus n’étant possible que pour les systèmes triphasés, 
dans le cas de chargeurs monophasés, les courants commandés sont donc sinusoïdaux. 
Nous allons dans le reste de ce mémoire nous consacrer à l’étude d’une topologie de 
chargeur particulière mais possédant une architecture globale sensiblement comparable aux 
structures présentées au paragraphe 1.3.4.2. De même, les stratégies de commande 
développées seront fondées sur les principes de commande vues précédemment, à savoir la 
commande directe de grandeurs sinusoïdales et l’utilisation de boucles imbriquées. Le 
chargeur que nous proposons, fonctionnant en monophasé, la transposition dans un repère dq 
n’est pas réalisable. Par conséquent, le couplage magnétique des enroulements de la machine 
est donc considéré lors de la modélisation. Deux approches seront alors proposées permettant 
de gérer ou non ce couplage. 
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Dans le premier chapitre, nous avons présenté différentes topologies de chargeur de 
batteries pour les véhicules électriques. Ces chargeurs filaires ou inductifs sont de plus en plus 
intégrés au véhicule pour plus de fonctionnalité, contraignant ainsi leur conception. Dans ce 
second chapitre, nous proposons une topologie unique permettant la charge et la traction d’un 
véhicule électrique. Une description détaillée des modes de fonctionnement de ce chargeur 
filaire est présentée. Enfin, une part importante de ce chapitre sera destinée à établir des 
modèles du système, en vue de sa commande. 
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2.1 Introduction 
La topologie présentée s’inscrit dans le projet SOFRACI (Structure Onduleur Fort 
Rendement A fonction de Charge Intégrée), labélisé par le pôle de compétitivité Mov’éo. 
L’objectif du projet consiste à trouver et valider le concept d’une architecture novatrice pour 
la réalisation des fonctions de traction, de régénération et de charge. Pour cela, l’utilisation 
d’une même chaîne de puissance est faite à la fois pour la recharge et pour la traction du 
véhicule, permettant de : 
- Réduire le nombre global des composants en augmentant leur taux d’utilisation, 
- Réduire la multiplicité des électroniques juxtaposées pour chacune des fonctions, 
- Simplifier le système complet pour en réduire les coûts, en augmenter la compacité, 
tout cela pour l’adapter facilement à une large gamme de véhicules électriques et 
hybrides rechargeables, 
- Réduire les pertes du système complet afin d’améliorer l’autonomie du véhicule, déjà 
critique dans l’usage du VE, 
- Intégrer la fonction de recharge sans ajouter d’organe électronique dédié, 
- Mettre à disposition de l’utilisateur une fonction « mode dégradé » en cas de défaut de 
l’électronique ou de la machine électrique afin d’éviter toutes pannes immobilisantes. 
Il apparaît clairement que les modes de charge et de traction ne sont jamais utilisés en 
même temps dans le cycle d’utilisation du véhicule. C’est à partir de cette considération qu’il 
est possible d’utiliser les inductances de la machine électrique et les composants de 
commande des phases du moteur pour effectuer la fonction de charge. Les inductances de 
phase du moteur autorisant, de part leur dimensionnement pour la traction, le passage d’un 
courant élevé, il est possible d’atteindre des puissances importantes en mode charge, obtenant 
ainsi une fonction de charge rapide à bas coût. Le principe d’utiliser le moteur électrique pour 
réaliser le dispositif de charge des batteries n’est pas nouveau, il a déjà fait l’objet de brevets 
[COC 94, CHA 96]. Dans ces brevets, le passage du mode d’alimentation du moteur à celui 
de la charge des batteries est assuré par des contacteurs électromécaniques. Ceux-ci, assurant 
le passage des courants de la machine électrique, représentent un volume et une masse 
significative dans le contexte de l’embarqué. Leur fiabilité n’est également pas suffisante pour 
les contraintes rencontrées dans le domaine automobile. Afin de pallier cet inconvénient, la 
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structure proposée ne présente pas de contacteurs électromécaniques. Le passage du mode 
traction au mode chargeur ne nécessite pas de reconfiguration de la topologie. 
Pour mener à bien ce projet et être compétitif, plusieurs partenaires industriels et 
académiques se sont associés. Chacun possèdent des compétences sur les éléments clés du 
système en électronique de puissance, en mécatronique et en contrôle/commande. Les 
partenaires sont l’équipementier automobile Valeo (pilote du projet), LEROY SOMER, 
Electricfil Automotive, Duons, l’Estaca, le G2Elab, l’IFSTTAR, le L2EP et le LGEP. 
Dans le cadre de ce partenariat, le Laboratoire de Génie Electrique de Paris a pour mission 
de trouver les stratégies de commandes qui s’adapteront à la topologie choisie afin de 
procéder à la conversion d’énergie en mode chargeur correspondant à un sens de transfert 
d’énergie allant du secteur triphasé ou monophasé vers la batterie. L’étude se limitera donc au 
convertisseur alternatif-continu. 
2.2 Description et fonctionnement de la topologie 
2.2.1  Fonctionnement général 
Le synoptique de la chaîne de conversion en mode traction et en mode charge est 
représenté à la Figure 2.1. Comme mentionné précédemment, l’idée principale est de réutiliser 
les composants électroniques de la chaîne de traction du moteur pour réaliser le dispositif de 
charge des batteries. Le chargeur est adaptable au réseau électrique monophasé et triphasé. Le 
prélèvement sur l’un ou l’autre des réseaux va correspondre à deux modes de charge de la 
batterie, l’un dit lent et l’autre rapide. 
Le véhicule électrique est équipé de batteries hautes tensions délivrant une tension et un 
courant continu à l’onduleur via un convertisseur continu-continu élévateur de tension. En 
mode traction, l’onduleur transforme les grandeurs continues délivrées par le convertisseur 
continu-continu en courants et tensions alternatifs alimentant une Machine Synchrone à 
Aimants Permanents (MSAP) constituant la machine de traction du véhicule. Lors d’une 
phase de freinage récupératif, la MSAP se comporte comme un alternateur délivrant des 
courants et des tensions alternatifs à l’onduleur, qui de part sa nature réversible fonctionne 
alors en redresseur MLI, et qui transforme les courants et tensions alternatifs en grandeurs 
continues. Ceci permet de transmettre l’énergie récupérée au freinage aux accumulateurs via 
le convertisseur continu-continu qui fonctionne alors en abaisseur de tension. 
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Afin d’assurer la recharge des accumulateurs, le véhicule électrique utilise la chaîne de 
conversion décrite pour le mode traction comme dispositif de charge embarqué. Par 
reconfiguration des circuits de puissance et de la commande des convertisseurs, il est possible 
d’utiliser la structure précédente comme un convertisseur alternatif-continu permettant de 
redresser les courants et tensions réseau. Dans ce mode, nous utilisons les bobinages du 
moteur comme inductances de lissage. Dans cette configuration, le convertisseur continu-
continu assure l’adaptation du niveau de tension délivré par le redresseur MLI à celui des 
batteries. Comme le montre la Figure 2.1(b), dans la structure étudiée, le réseau électrique est 
directement relié à la machine électrique. Cette structure ne nécessite pas de commutateur 
électromécanique ou électronique pour passer d’un mode à l’autre. Le passage du mode 
traction au mode charge est alors géré par la commande des convertisseurs. Dans les parties 
suivantes les deux modes de fonctionnement sont plus largement détaillés. 
 
(a) 
 
(b) 
Figure 2.1 – Synoptique du dispositif électrique SOFRACI combiné d’alimentation et de charge. (a) 
Mode d’alimentation et de freinage récupératif. (b) Mode charge 
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2.2.2 Fonctionnement en mode traction 
Le schéma de principe de la chaîne de conversion correspondant à ce mode de 
fonctionnement est représenté à la Figure 2.2. L’onduleur de traction est réalisé par trois ponts 
en H. Chacun de ces ponts comporte quatre interrupteurs et alimente l’un des trois 
enroulements de la machine. Compte tenu du niveau de tension de l’application (900 V), des 
IGBT sont utilisés. Par rapport au pont triphasé d’une solution classique, un pont en H 
présente l’avantage d’augmenter la tension appliquée aux bornes des phases du moteur. Bien 
que la structure comporte deux fois plus d’interrupteurs, la surface de silicium utilisée est 
identique pour trois ponts en H à celle du pont triphasé classique, car les courants de phase 
sont divisés par deux dans le cas du dimensionnement réalisé. L’utilisation de cette 
configuration en pont en H permet notamment de réduire les pertes dues aux commutations. 
Plus de détails et une comparaison avec un variateur standard sont présentés dans l’article 
suivant [SIL 10]. Cette structure permet également de fonctionner en mode dégradé, c’est-à-
dire de fonctionner en mode traction sur deux phases en cas de dysfonctionnement de la 
troisième. 
 
Dans la mise en œuvre de cette fonction traction, le circuit de commande envoie les ordres 
aux bras A, A’, B, B’, C et C’ de manière à générer des courants triphasés. Chacun des ponts 
en H est commandé de manière à faire circuler dans la phase correspondante du moteur un 
courant dont la valeur instantanée (à l’échelle du découpage) est imposée par la commande 
 
Figure 2.2 – Schéma de puissance du dispositif électrique combiné d’alimentation et de charge 
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[BOU 2010]. Les interrupteurs des bras A et A’ sont pilotés selon une stratégie de commande 
SVM PWM (Space Vector Modulation Pulse Width Modulation). Les deux autres ponts sont 
eux pilotés de façon identique avec un déphasage (en régime permanent) de ± 120°. Les 
courants circulant dans les trois phases génèrent un couple qui va permettre la mise en 
rotation du moteur. 
Dans l’architecture retenue, les phases de la machine ne sont pas reliées électriquement les 
unes aux autres. Ceci constitue une différence importante par rapport à la connexion en étoile 
des enroulements utilisée habituellement, cette configuration conduisant naturellement à 
l’annulation des courants homopolaires dans la machine. Dans l’architecture proposée, cette 
annulation naturelle n’existe plus. Les courants homopolaires doivent alors être contrôlés par 
le convertisseur électronique de puissance car ils peuvent générer des pertes supplémentaires 
importantes ainsi qu’une possible ondulation du couple. D’où la nécessité d’élaborer une 
commande plus complexe utilisant la théorie dite des « multimachines » [BRU 2010]. Ces 
travaux sont menés par le laboratoire L2EP à Lille et la société Valeo. Pour appliquer la 
méthode précédente, et permettre le contrôle des courants à l’échelle d’une période de 
découpage, le stator de la machine doit être conçu de manière à présenter une valeur 
d’inductance homopolaire significative. L’optimisation de la machine pour ce mode de 
fonctionnement avec la contrainte indiquée ci-dessus est réalisée par le laboratoire G2Elab et 
la société Leroy Somer. 
 
2.2.3 Fonctionnement en mode chargeur 
Lors du fonctionnement en mode chargeur, l’énergie est prélevée sur le réseau électrique 
soit en triphasé, soit en monophasé. Le réseau est alors directement raccordé aux 
enroulements du moteur qui jouent alors le rôle d’inductances pour le convertisseur 
fonctionnant alors en redresseur MLI. L’utilisation des phases du moteur comme inductances 
ne va pas sans poser de problèmes. En effet, le champ magnétique créé par les courants 
circulant dans les bobines lors de la recharge va agir sur les aimants situés au rotor de la 
machine de traction. Le résultat de ces interactions peut aller de simples vibrations à une mise 
en rotation du rotor. L’éventualité d’un mouvement du rotor pose des problèmes à la fois de 
confort et de sécurité, même si le véhicule peut être équipé d’un système de blocage 
mécanique ou de découplage de l’arbre d’entraînement [BOU 2010]. Pour empêcher tout 
déplacement du rotor, la solution envisagée est de compenser les champs magnétiques créés 
Description et modélisation du chargeur SOFRACI 
 
47 
 
par les enroulements de la machine lors du fonctionnement en chargeur. Nous verrons 
comment cette compensation est réalisée dans la section suivante. 
De plus, pour garantir un facteur de puissance unitaire et un taux de distorsion harmonique 
très faible, les courants absorbés au réseau électrique sont asservis de manière à suivre des 
consignes sinusoïdales en phase avec les tensions réseaux. La tension aux bornes de la 
capacité C est quant à elle maintenue constante quelles que soient les variations de charge. 
Nous avons vu précédemment que la structure est adaptable à la fois pour un réseau 
monophasé et triphasé, soit respectivement une charge lente et rapide. Dans le cas d’une 
charge avec un prélèvement d’énergie sur une prise de courant domestique de 16A 
correspondant à une puissance crête de 3,3kW, la batterie du véhicule peut être rechargée en 8 
heures environ, si cette batterie a une capacité de 15 à 20kWh, contre une heure pour la 
charge rapide. La description de ces deux cas de figure est présentée ci-dessous. 
2.2.3.1 Charge lente 
La Figure 2.3 montre le mode de raccordement sur un réseau monophasé dans le cas d’un 
fonctionnement en mode chargeur. La compensation des champs magnétiques s’effectue par 
connexion de la phase et du neutre du réseau aux points milieux des deux bobines statoriques 
concernées dans ce mode. Pour ce mode de connexion, si les courants de charge sont 
équilibrés dans chaque demi-enroulement, la force magnétomotrice globale générée par les 
enroulements statoriques est annulée. Afin de garantir cette condition, les bras A, A’ (B, B’ 
respectivement) sont pilotés de manière à générer des courant égaux en amplitude, mais en 
opposition de phase du point de vue moteur [DES 10]. Les bras C et C’ ne sont pas 
commandés lors de la charge sur un réseau monophasé. 
Le convertisseur fonctionne alors comme un double redresseur MLI, les courants globaux 
absorbés étant sinusoïdaux et en phase avec la tension simple réseau. Ce convertisseur peut 
également être vu comme un convertisseur de type PFC (Power Factor Corrector). La 
commande utilisée pour les quatre bras de ce convertisseur est de type MLI comme pour un 
chargeur conventionnel qui utiliserait des inductances de lissage individuelles entre le réseau 
et l’électronique de puissance. Toutefois, il faut noter ici que l’utilisation des bobines de la 
machine introduit un couplage entre les inductances vue par chacun des bras du convertisseur. 
L’influence de ce couplage dépend de la technologie de machine utilisée. Dans notre système, 
il s’agit d’une MSAP, dont les aimants sont enterrés. Pour cette machine, les mutuelles 
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inductances ont des valeurs importantes et il existe des effets de saillance. Les inductances et 
les mutuelles inductances vont donc varier de façon sensible avec la position du rotor. La 
stratégie de commande adoptée devra prendre en compte ces deux phénomènes. 
 
2.2.3.2 Charge rapide 
Lors d’une recharge réalisée à partir d’un réseau triphasé, le même principe de 
compensation des champs créés par les bobinages de la machine est utilisé. Dans ce mode, 
comme le montre la Figure 2.4, les trois phases du réseau électrique sont connectées aux 
points milieux des enroulements du stator du moteur. Si par la commande un équilibrage des 
courants circulant dans les demi-enroulements homologues est assuré, il n’y a pas de création 
de force magnétomotrice. Dans ce mode de fonctionnement, le couplage magnétique entre 
enroulements réduit l’inductance équivalente vue par les six bras du convertisseur. Cette 
réduction de l’inductance équivalente est bénéfique, car elle permet de travailler avec une 
tension de bus continu plus faible. Dans un fonctionnement en mode PFC, une valeur 
d’inductance trop élevée ou une tension de bus continu trop faible va avoir pour conséquence 
une déformation du courant absorbé en particulier au passage à zéro de ce dernier [DES 10]. 
 
Figure 2.3– Schéma de puissance du dispositif de charge en monophasé 
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Dans ce fonctionnement en mode chargeur rapide sur un réseau triphasé, tous les bras du 
convertisseur de A à C’ sont commandés. Tout comme pour le cas monophasé, le couplage 
magnétique et les variations des valeurs des inductances auront un effet significatif et devront 
être pris en considération durant la phase de conception de la commande du système. 
 
2.2.4 Description de la machine polyphasée 
La machine électrique entraînant le VE est une machine synchrone polyphasée à aimants 
permanents. Cette machine conçue par LEROY SOMER a fait l’objet d’un sujet de thèse 
portant sur le dimensionnement et l’optimisation dans un tout autre contexte. Une structure de 
machine à concentration de flux radial a été retenue pour ces critères de robustesse et de 
fiabilité, c’est-à-dire la réduction du risque de démagnétisation des aimants. Les dispositions 
des aimants permanents au niveau du rotor autorisent des couples volumiques importants et 
permet de gagner en compacité  [SES 11]. 
En observant la géométrie du rotor à la Figure 2.5, nous pouvons distinguer deux 
particularités. Les aimants sont de forme trapézoïdale ce qui évite l’utilisation de frette et de 
 
Figure 2.4 – Schéma de puissance du dispositif de charge en triphasé 
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colle, car grâce à leur géométrie, ils ont la capacité de s’auto bloquer. Le rotor n’est pas 
cylindrique, l’entrefer est progressif et calculé de telle sorte qu’une forme d’onde sinusoïdale 
de l’induction dans l’entrefer à vide est obtenue. En ayant une induction à allure sinusoïdale, 
l’ondulation de couple est moins importante, les harmoniques d’espaces sont réduits et le 
facteur de puissance est amélioré par la diminution de l’inductance Lq [Ses 2011]. 
 
Les enroulements du stator sont répartis autour des dents statoriques. Ce mode de 
réalisation est communément nommé « bobinages concentrés » (cf. Figure 2.6). Un bobinage 
sur dents permet de limiter les courts circuits entre phases, de diminuer la longueur active du 
carter et de réduire les pertes joules des conducteurs (réduction des têtes de bobines) [KHA 
11, LEG 09]. La simplicité du bobinage facilite le processus de fabrication et l’utilisation 
d’une quantité de cuivre moindre réduit le coût [DES 03]. 
 
La MSAP dispose de 12 encoches statoriques et de 4 paires de pôles au rotor. Relativement 
compacte, de 200 mm de diamètre, pour 200 mm de longueur de tôle, cette machine peut 
atteindre jusqu’à 13 000 tr/min et 50 kW de puissance maximale. Des tôles magnétiques à 
 
Figure 2.6 – Stator et rotor de la machine synchrone à aimants permanents [SES 11] 
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Figure 2.5 – Géométrie de la machine synchrone – Vue de face du rotor 
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grains non orientés M330-35A constituent le feuilletage du stator et du rotor. Les 8 aimants de 
40 mm de long sont en Néodymes fer bore (NdFeB, L35UHT). Ils possèdent une induction 
rémanente d’environ 1,2 T. Chaque encoche comporte 58 spires. 
 
2.2.5 Analyse critique de la structure 
La chaîne de conversion choisie, permettant sans composants supplémentaires un 
fonctionnement en mode traction et en mode chargeur, présente de nombreux avantages en 
termes de coût et d’encombrement notamment. Certains points portent toutefois à discussion. 
En mode chargeur, la structure proposée ne contenant pas d’isolation galvanique entre le 
dispositif de charge et le réseau électrique, il peut exister un risque pour la sécurité des 
personnes. Les sécurités nécessaires assurant le respect des normes relatives au système de 
charge conductive pour VE [CEI 61851-22] devront être mises en place, limitant notamment 
le courant de toucher. Le courant de toucher est un courant électrique passant à travers un être 
humain quand celui-ci touche une ou plusieurs parties d'une installation ou d’un équipement 
électrique. 
Un autre risque important résulte directement de l’utilisation des phases du moteur pour la 
fonction de recharge. Ce risque déjà mentionné précédemment concerne l’éventuelle mise en 
rotation du moteur. Pour la chaîne de traction choisie dans laquelle le moteur électrique est en 
permanence couplé aux roues du véhicule, les mouvements du moteur ne sont pas autorisés 
durant la charge des batteries. 
Stator 
Diamètre extérieur 200 mm 
Diamètre intérieur max 181 mm 
Diamètre intérieur min 140,5 mm 
Encoches Largeur 16 mm 
Rotor 
Diamètre extérieur max 138,5 mm 
Diamètre intérieur 45 mm 
Aimants 
Longueur 40 mm 
Largeur min 4,1 mm 
Largeur max 7 mm 
 
Tableau 2.1 – Caractéristique mécanique de la machine 
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Enfin, le dernier point critique concerne le cumul des deux modes de fonctionnement. Les 
composants à semi-conducteurs des convertisseurs ainsi que le moteur auront un taux 
d’utilisation bien supérieur à celui d’une structure classique, soit près de 40 000 heures sur la 
durée de vie du véhicule [SIL 09]. Cette utilisation accrue peut augmenter les risques de 
défaillance du système du fait, notamment, de la dégradation des isolants liée à 
l’échauffement des bobines, ou encore de l’usure des roulements du moteur associée aux 
vibrations de la machine lors de la recharge. Des travaux sur la fiabilité de l’électronique de 
puissance du système sont également menés par l’IFSTTAR. Ces travaux doivent permettre 
d’identifier les modes de défaillance possibles, leurs occurrences et les limites d’utilisation. 
 
2.3 Modélisation en vue de la commande du système 
Cette partie est consacrée au développement du modèle analytique du chargeur de batterie. 
Tout d’abord, compte tenu de l’utilisation particulière de la MSAP, un modèle correspondant 
au mode charge sera présenté. Ensuite les différents niveaux de modélisation de l’électronique 
de puissance du système seront décrits. 
2.3.1 Modèle de la machine synchrone à aimants permanent 
Dans le fonctionnement en mode chargeur, la machine est vue comme un ensemble 
d’inductances. Une étude du comportement magnétique la machine réalisée à l’aide d’un 
logiciel de modélisation par éléments finis est proposée afin de déterminer les valeurs des 
inductances propres et des mutuelles inductances associées à chacun des enroulements 
statoriques. Dans cette section, les deux configurations de connexion possibles des 
enroulements seront présentées et comparées. Nous déduirons de cet étude, le modèle complet 
de la MSAP. 
2.3.1.1 Simulation du comportement magnétique de la machine 
Cette étude sera réalisée à l’aide d’un logiciel de calcul numérique, FEMM 2D [FEM]. Les 
étapes de modélisation passent par la définition de la géométrie de la machine et le maillage 
de cette géométrie réalisé de façon automatique sauf pour l’entrefer, où une densité de 
maillage plus importante est imposée pour plus de précision (cf. Figure 2.7). Il s’agit ensuite 
de définir les matériaux correspondants à chaque partie du modèle. Dans cette modélisation, 
la caractéristique B (H) du matériau M330-35A a été implémentée et utilisée. Puis des 
conditions aux limites sur les frontières externes du problème sont appliquées. Ces conditions 
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aux limites permettent d’avoir une solution unique. Pour notre problème, nous avons choisi 
des conditions de Dirichlet. Ces conditions consistent à imposer à tous les nœuds comme des 
inconnues nulles sur le périmètre externe du domaine d’étude [MAK 06]. 
 
Les valeurs des inductances propres et des mutuelles inductances de la machine sont 
obtenues à partir des flux statoriques ψs calculés par injection successive de courants dans les 
enroulements de la machine et de l’équation (2.1) [STU 00]. Les valeurs des éléments de la 
matrice inductance de dimensions 12x12 ainsi obtenues sont données dans l’Annexe 1 pour 
différentes valeurs de position du rotor. 
 (2.1) 
Dans ce modèle, le matériau des aimants a une perméabilité µ0. L’induction rémanente de 
l’aimant n’est donc pas modélisée. Le flux calculé dans les enroulements statoriques ne fait 
donc pas intervenir le flux généré par le rotor. Le modèle numérique ne nous donne donc que 
les flux statoriques ce qui est conforme à l’équation (2.1). Dans ce modèle, lorsqu’un 
enroulement est alimenté et que le courant est nul dans les autres enroulements, le calcul du 
flux dans cet enroulement permet de calculer l’inductance propre, tandis que les valeurs de 
flux dans les autres enroulements permettent d’identifier les mutuelles inductances. 
L’alimentation successive des enroulements permet d’identifier toutes les valeurs de la 
matrice inductance de dimensions 12x12 pour les 12 enroulements du stator. Ces valeurs sont 
calculées pour plusieurs positions mécaniques du rotor. La Figure 2.8 montre les variations de 
l’inductance propre et de l’une des mutuelles inductances associées à l’un des enroulements 
de la machine en fonction de la position rotor. Par la suite, nous verrons l’influence de ces 
variations sur le modèle de commande. 
   
Figure 2.7 – Vue 2D du maillage de la MSAP – Ligne de champs et densité de flux à vide 
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2.3.1.2 Modes de connexions possibles des enroulements de la machine  
Pour la mise en œuvre de la topologie retenue dans le projet SOFRACI, les enroulements 
de la machine doivent être regroupés pour former trois enroulements lors du fonctionnement 
en mode traction, ces trois enroulements devant pouvoir être divisés en six demi-enroulements 
pour le fonctionnement en mode chargeur. Deux configurations sont alors possibles pour 
répondre à ce cahier des charges : 
- Cas n°1 : La mise en parallèle de Lk1 et Lk2 où k représente [a, b, c]. 
 
 
(a) 
  
(b) 
Figure 2.9 – Configuration 1 des enroulements. (a) Mise en parallèle de Lk1 et Lk2. (b) Configuration 
simulée et répartition des lignes de champs 
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Figure 2.8 – Exemple de variation d’une inductance et mutuelle propres en fonction de la position du 
rotor 
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- Cas n°2 : La mise en parallèle de Lk1 et Lk3. 
 
Dans le but de déterminer la configuration la mieux adaptée, nous imposons dans la 
simulation du fonctionnement magnétique de la machine un courant de 1A circulant 
respectivement dans les bobines La1 et La2  pour tester la configuration de la Figure 2.9 (a) et 
un courant de 1A circulant respectivement dans les bobines La1 et La3 pour tester la 
configuration de la Figure 2.10 (a). En observant la répartition des lignes de champs des 
Figure 2.9 (b) et Figure 2.10 (b), nous pouvons définir un axe de symétrie magnétique. 
Pour la première configuration, comme attendu, les flux respectifs dans les enroulements 
La1 et La2 sont égaux, alors que ceux des couples d’enroulements Lb1 et Lb2 , Lb3 et Lb4 , Lc1 et 
Lc2 ou Lc3 et Lc4 sont différents. Or, si nous souhaitons réaliser la configuration 1, ces couples 
d’enroulements seront mis en parallèle électriquement. Les tensions sont donc imposées 
égales et, par conséquent, les variations de flux dans les deux enroulements associés ne 
peuvent être différents. Ceci implique donc que les courants traversant les deux inductances 
mutuelles ne sont pas identiques et qu’il existe un courant de circulation dans les deux 
enroulements du couple d’enroulements, courant qui vient se superposer au courant imposé 
par le convertisseur. Ces courants de circulation qui apparaissent lors de la mise en parallèle 
 
(a) 
  
(b) 
Figure 2.10 – Configuration 2 des enroulements. (a) Mise en parallèle de Lk1 et Lk3. (b) Configuration 
simulée et répartition des lignes de champs 
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des enroulements vont augmenter l’échauffement des bobines concernées et provoquer une 
détérioration du rendement [MAR 09]. En revanche, en testant la configuration de la Figure 
2.10 (b), nous constatons que les flux induits dans chaque couple de bobines placées en 
parallèle sont égaux. Dans cette configuration, il n’y a pas de courants de circulation, c’est 
donc la configuration 2 qui sera retenue dans la suite de l’étude. 
Dès lors, la matrice inductance totale de dimension 12x12 peut être réduite à une matrice 
équivalente 6x6 en prenant en compte le mode de connexion retenu. Cette matrice a pour 
forme : 
  (2.2) 
Dans cette matrice, les inductances propres et les mutuelles inductances varient en fonction 
de la position du rotor. 
2.3.1.3 Réduction de la matrice inductance de la MSAP 
En partant du mode de connexion de la Figure 2.10 (a), une transformation matricielle peut 
être définie, transformation permettant le passage d’une configuration électrique à 12 bobines 
indépendantes, à celle de la configuration 2 ne comportant que 6 bobines équivalentes. 
Les courants traversant chacun des 12 enroulements peuvent être calculés en utilisant 
l’équation suivante : 
  (2.3) 
La matrice Y de dimension 12x12, représente la matrice admittance égale à , où 
R est la matrice résistance diagonale. Afin de réduire les dimensions des vecteurs, la loi de 
Kirchhoff est utilisée pour déterminer les relations liant les courants et tensions externes de la 
configuration 2 aux courants et tensions propres à chaque enroulement. 
 
 
 
(2.4) 
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où A et B représentent respectivement les matrices de transformations de 12 à 6 tensions et de 
6 à 12 courants. Nous pouvons aisément montrer que . L’expression de la matrice A 
est donnée par l’équation (2.5) [LAC 10]. 
 
 
 
(2.5) 
Le vecteurs Vs des tensions aux bornes des bobines équivalentes est défini par le vecteur 
. En utilisant les transformations précédentes, les relations tensions 
courants dans la machine peuvent alors se mettre sous la forme : 
  (2.6) 
La matrice inductance Ls correspondant à la configuration de connexion 2 est donc déduite 
de cette équation. Les inductances propres et les mutuelles inductances mentionnées dans 
l’équation (2.2) sont représentées à la Figure 2.11 en fonction de la position du rotor. Ces 
variations seront prises en considération lors de l’élaboration de la stratégie de commande. 
 
 
Figure 2.11 – Allures des inductances et mutuelles propres de la MSAP en fonction de la position 
mécanique du rotor (θ) 
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2.3.1.4 Modèle électrique et expression analytique de la MSAP 
L’expression analytique liant les courants et les tensions de la machine peut être définie à 
partir de la matrice inductance globale de la machine et de la réduction de matrice proposée 
dans la section précédente. Nous obtenons alors : 
  (2.7) 
Vs, is, Rs et Ls représentent respectivement le vecteur des tensions aux bornes des 
enroulements, le vecteur courant, la matrice résistance et la matrice inductance du stator. 
L’équation développée est donnée ci-dessous. 
  (2.8) 
Le modèle analytique de la MSAP obtenue pour la fonction de charge des batteries est très 
simple car il ne fait pas apparaître les termes liés aux forces électromotrices (f.e.m.) induites 
par le mouvement du rotor. En cas de vibration ou de légère rotation du rotor, ce modèle n’est 
plus suffisant et doit alors être complété en lui associant des termes de f.e.m. Le calcul de ces 
termes nécessite alors de coupler le modèle électrique avec un modèle mécanique de la 
machine. L’étude se limitera au modèle purement électrique présenté. 
Une modélisation électrique de la MSAP tenant compte des couplages magnétiques et des 
résistances statoriques a été utilisée dans les simulations électriques qui ont permis de valider 
le fonctionnement du système. Ce modèle électrique est basé sur le principe donné à la Figure 
2.12. Chaque bobine du modèle est modélisée par une source de courant commandée par une 
fonction de la tension aux bornes de l’ensemble des bobines (et donc des sources de courant) 
de la machine. Nous pouvons ainsi représenter électriquement les relations entre courant et 
tension données par l’équation (2.8). 
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2.3.2 Modèle du convertisseur électronique de puissance 
Dans ce paragraphe, nous visons à proposer des modèles analytiques et électriques 
équivalents du convertisseur électronique de puissance. Des modèles de différents niveaux 
seront proposés, ces modèles allant du plus fin au plus grossier possèdent un domaine de 
validité différent et constituent une représentation plus ou moins fine de la réalité physique. 
Ces modèles vont permettre dans la suite de ce travail d’élaborer les stratégies de commande 
du système et de réaliser les simulations électriques de l’ensemble système-commande. 
La principale difficulté de la modélisation des convertisseurs électronique de puissance 
réside dans la non-linéarité inhérente à leur principe de fonctionnement. Ces convertisseurs 
électroniques possèdent de multiples configurations électriques distinctes tout au long d’une 
période de découpage [FER 94]. Plusieurs niveaux de modélisation sont possibles, allant d’un 
modèle comportementale exact (à l’échelle du découpage) à un modèle moyen. Notons que 
des niveaux plus fins de modélisation sont nécessaires lorsque nous souhaitons prendre en 
considération les phénomènes apparaissant lors des commutations. Ces modèles très fins sont 
recherchés dans les problématiques CEM et ne seront pas développés ici. 
Le modèle moyen consiste à transformer les configurations linéaires par morceaux en 
systèmes invariants, puis le modèle moyen obtenu est linéarisé autour d’un point de 
 
Figure 2.12 – Modèle électrique équivalent de la MSAP 
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fonctionnement. Pour illustrer ces différents niveaux de modélisation, nous prendrons 
l’exemple d’un hacheur parallèle (Boost). Ce choix particulier n’est pas innocent, nous 
verrons par la suite que la modélisation du convertisseur de la structure SOFRACI en mode 
chargeur se ramène à la modélisation de quatre structures de type Boost pour le 
fonctionnement en monophasé et six en triphasé. Le choix de la structure élémentaire à 
modéliser est donc tout naturel. 
2.3.2.1 Modèle comportementale « exact » (niveau 1) 
La modélisation dite comportementale « exacte », a pour objectif de représenter le 
fonctionnement du convertisseur à la fréquence de découpage. 
La Figure 2.13 représente le schéma électrique du convertisseur de type Boost. Lors de la 
fermeture de l’interrupteur Tm pendant une durée α.T, l’énergie est stockée dans l’inductance 
L et la diode D est bloquée. L’inductance L se décharge dans la charge R à travers D, lors du 
blocage de Tm. Ce mode fonctionnement n’est valable que si la tension de sortie vs est 
supérieure à celle d’entrée ve, ce qui correspond au mode de fonctionnement normal de ce 
type de convertisseur. 
 
Dans tous les modèles qui seront présentés, une même notation sera utilisée pour définir 
deux cellules de commutations. Quel que soit le type de cellules (cf. Figure 2.14), 
commandées ou non commandés, les points c, h et b, désignant respectivement les points 
commun, haut et bas seront représentés. Cette notation facilitera la lecture des différents 
modèles équivalents mis en place. 
Pour construire le modèle, le convertisseur est représenté par deux schémas électriques 
équivalents correspondant chacun à un état de l’interrupteur (cf. Figure 2.15). 
 
Figure 2.13– Schéma du hacheur parallèle 
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Les équations associées à chacun des schémas sont les suivantes : 
  
  
Système pour  
  
  
Système pour  
A partir de ces relations, le modèle « comportemental exact » est établi selon les variables 
d’état du système et la fonction de modulation  définissant l’état du ou des interrupteurs 
de la cellule de commutation. 
 
 
 
(2.9) 
Un modèle équivalent à l’échelle de temps de la MLI est représenté à la Figure 2.16, où la 
cellule de commutation du convertisseur Boost est remplacée par des générateurs de tension et 
de courant commandés par la fonction de modulation fm(t). 
 
Figure 2.14– Exemple de cellules de commutations 
 
 
 (a) pour fm = 1         (b) pour fm = 0 
Figure 2.15– Schéma équivalent du hacheur parallèle 
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Ce schéma électrique équivalent, bien que présentant l’avantage de reproduire un 
fonctionnement du convertisseur proche de la réalité, a une durée de simulation conséquente 
liée à la fréquence de découpage. Afin d’élaborer des lois de commandes, des modèles ayant 
des temps de simulation plus rapide sont indispensables. Quelques uns de ces modèles font 
l’objet des parties suivantes. 
2.3.2.2 Modèle moyen (niveau 2) 
Le second niveau de modélisation consiste à faire une moyenne temporelle du système 
d’équations (2.9). Ce modèle approché n’est valide que si la période de découpage T est faible 
devant la constante de temps du système. Il est obtenu en effectuant la moyenne temporelle 
des équations, d’état le système. Le système d’équations suivant est obtenu, où la barre 
supérieure désigne la moyenne locale : 
 
 
 
(2.10) 
La moyenne locale de la commande de l’interrupteur fm définie comme ci-dessous [VER 
96] fait apparaitre un terme représentant un rapport cyclique instantané. 
  (2.11) 
En général, la moyenne d’un produit n’est pas le produit des moyennes. Mais, étant donné 
que sur l’intervalle [t-T, t], le courant iL et la tension de sortie vs ne s’écartent pas 
sensiblement de leurs moyennes (glissantes) respectives, il est alors possible d’émettre les 
hypothèses suivantes : 
 
Figure 2.16 – Schéma électrique équivalent du hacheur parallèle (Boost) 
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(2.12) 
Le modèle moyen du convertisseur Boost qui tient compte de ces hypothèses devient 
alors : 
 
 
 
(2.13) 
Ce dernier système permet d’établir une modélisation électrique aux valeurs moyennes du 
hacheur, à laquelle les deux schémas équivalents moyens de la Figure 2.17 sont associés. Ces 
schémas respectent la topologie initiale du convertisseur. En effet, la diode D est remplacée 
par une source de tension  ou une source de courant , alors que l’interrupteur Tm 
est lui remplacé par une source de courant  ou une source de tension . 
 
A partir de ces modèles équivalents moyens, il est aisé d’écrire les équations statiques du 
système. De même, les fonctions de transfert autour d’un point de fonctionnement peuvent 
être calculées en considérant les petites variations des grandeurs. 
2.3.2.3 Modèle petits signaux (niveau 3) 
La modélisation moyenne présentée dans le paragraphe précédent, ne permet pas de façon 
rigoureuse d’établir un modèle en vue de la commande par les techniques de l’automatique 
linéaire du système. Etant donné le produit entre la grandeur de commande α et les grandeurs 
d’état iL et vs, l’écriture des fonctions de transfert n’est pas possible. En revanche, la 
modélisation petits signaux permet une représentation linéaire. Le principe est simple, la 
notation des variables est définie telle que , où X est la valeur du régime permanent 
et  est une petite variation autour de ce point de fonctionnement. Il est alors possible de 
 
Figure 2.17 – Schémas équivalents moyens du hacheur parallèle [Fer 94] 
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mettre en évidence le fonctionnement statique, d’étudier le comportement dynamique et pour 
finir d’en déduire les fonctions de transfert dynamiques des principales variables [FER 94]. 
En appliquant la notation précédente, les grandeurs du hacheur sont définies comme suit. 
 
  
 
(2.14) 
 
Le modèle petits signaux est obtenu à partir des équations (2.13) et en négligeant les 
termes appropriés vis-à-vis des petites variations (les infiniment petits d’ordre 2). 
 
 
 
(2.15) 
Le système d’équation  est un modèle linéaire à temps invariant, où l’entrée de commande 
est  et la tension  représente une perturbation. Tout comme pour le second niveau de 
modélisation, une représentation électrique de ces équations est possible. Pour cela, quel que 
soit le type d’interrupteur, une cellule de commutation fonctionnant en mode de conduction 
continu peut être représentée, du point de vue d’une modélisation petits signaux, par le 
schéma de la Figure 2.18. Si nous revenons à notre exemple, le modèle électrique aux petits 
signaux du hacheur parallèle peut alors être obtenu par juxtaposition du modèle de la cellule 
de commutation, des éléments de filtrage, de la charge et d’une source représentant les 
variations de la tension d’entrée (cf. Figure 2.19). 
 
 
Figure 2.18 – Schémas équivalents petits signaux de deux cellules de commutations [RID 91, RID 99] 
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2.3.2.4 Représentation d’états à partir du modèle petits signaux 
En ce référant au modèle de niveau 3, correspondant à la linéarisation des équations du 
hacheur parallèle, nous pouvons représenter le système sous forme de système d’états. Le 
vecteur d’états est défini telle que , où bien évidemment  représente 
la variation de courant dans l’inductance L et  représente la variation de la tension de 
sortie aux bornes de la charge. 
 
 
 
(2.16) 
Les matrices A0 et B0, ainsi que les vecteurs b1 et c0 sont définis tels que : 
 
 
 
(2.17) 
A partir de cette modélisation, la commandabilité et l’observabilité du système linéarisé 
peuvent être déterminées. Par la suite une représentation matricielle du convertisseur 
alternatif-continu sera également utilisée. 
 
 
Figure 2.19 – Schéma équivalent petits signaux du hacheur parallèle 
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2.4 Bilan de la description et modélisation du chargeur 
Dans ce deuxième chapitre, nous avons présenté une structure de chargeur réutilisant tous 
les éléments de la chaîne de traction pour la charge des batteries. L’utilisation du moteur de 
traction pour le filtrage inductif du convertisseur AC/DC, en fait l’une de ses particularités. 
Pour obtenir une modélisation globale du système, nous avons construit un modèle des 
impédances de la machine synchrone à partir de simulations par éléments finis, puis, plusieurs 
niveaux de modélisation d’un hacheur élévateur ont été présentés. Le dernier niveau de 
modèle, dit « petits signaux », permet d’établir les fonctions de transfert d’un convertisseur 
électronique de puissance autour d’un point de fonctionnement. Le choix d’un hacheur de 
type Boost comme illustration des niveaux de modélisation a été fait, d’une part pour sa 
simplicité et d’autre part parce que la structure générale du convertisseur étudié s’avère être 
composée de plusieurs bras de pont (quatre pour une recharge sur un réseau monophasé et six 
pour une recharge sur un réseau triphasé) fonctionnant sur le principe du hacheur de type 
Boost lors de la recharge de la batterie. Le modèle correspondant à la structure du 
convertisseur complet pourra être obtenu par simple duplication des équations ou des modèles 
électriques d’un hacheur Boost élémentaire. 
Dans le troisième chapitre, nous allons nous intéresser dans un premier temps à la mise en 
œuvre expérimentale des lois de commande d’un convertisseur de type Boost et mettre en 
place dans un deuxième temps, les stratégies de commande du convertisseur SOFRACI 
alimenté par un réseau monophasé. 
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Le chapitre précédent a permis de présenter la topologie SOFRACI et de définir différents 
niveaux de modélisation d’un système associant une électronique de puissance et une machine 
électrique. Partant de ces éléments, ce chapitre a pour but de présenter la plate-forme 
expérimentale utilisée pour la validation des lois de commande. Nous présenterons dans ce 
chapitre la mise en œuvre d’un convertisseur de type Boost, convertisseur pris comme 
exemple au chapitre précédent pour illustrer les principes de modélisation. Dans la deuxième 
partie du chapitre, les stratégies adoptées pour le chargeur SOFRACI seront présentées.   
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3.1 Introduction 
Un banc expérimental de conversion d’énergie est formé de deux grandes parties : la 
puissance et la commande. Dans le cadre des convertisseurs, la partie puissance représente le 
système (la topologie) et la commande associée lui permet de réaliser les fonctions qui lui 
sont assignées. Différents moyens d’implémentation des lois de commande sont possibles. 
Dans le passé, l’implémentation a d’abord été réalisée à partir de composants analogiques 
tels que des amplificateurs opérationnels, des résistances et des condensateurs. Ces 
composants permettent la réalisation d’opérations simples (filtrage, amplification, 
addition,…). Le coût élevé de ces opérateurs, la complexité des cartes électroniques les 
utilisant et le manque d’évolutivité des cartes de commande de ce type a réduit leur 
utilisation. De plus, malgré de très bonnes performances atteintes par les régulateurs 
analogiques, leur fiabilité à long terme n’est pas bonne, du fait de l’évolution des 
caractéristiques des composants passifs et actifs, modifiant au cours du temps les 
comportement des commandes ainsi réalisées, et du fait de la forte sensibilité de ces structures 
aux contraintes thermiques et électromagnétiques. L’implémentation numérique a permis de 
limiter ces contraintes et d’envisager des algorithmes plus complexes. Dans ce type de 
commande, la conversion analogique-numérique peut être un passage critique pouvant 
occasionner des pertes d’informations, liées en particulier à la quantification. L’implantation 
des lois de commande peut être scindée en trois catégories selon la nature de la cible utilisée : 
implémentation logicielle, matérielle et conjointe [BOU 05]. 
Les DSP (Digital Signal Processor) et les microcontrôleurs sont des cibles privilégiées par 
la plupart des concepteurs pour l’implantation logicielle. En effet, ces solutions « effraient » 
moins les concepteurs et nécessitent peu de temps de développement [MON 02]. 
L’implantation matérielle est, quant à elle, définie par l’utilisation de cibles FPGA (Field-
Programmable Gate Array) ou d’ASIC (Applification-Specific Integrated Circuit). Le 
principal avantage de cette intégration est lié à sa capacité à supporter des systèmes 
complexes et aux vitesses d’exécution importantes. Enfin, l’implémentation conjointe ou 
mixte consiste à allouer à chaque cible une ou plusieurs fonctionnalités de l’algorithme. Par 
exemple, dans le domaine de la commande des machines électriques, les cibles matérielles 
réalisent les tâches qui nécessitent un temps de calcul critique (génération des signaux MLI, 
régulation des courants), tandis que les cibles logicielles assurent la régulation de position et 
de vitesse. C’est ce dernier type d’implémentation (mixte) qui sera réalisé dans notre étude. 
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Ce chapitre sera consacré dans un premier temps à la description des éléments constituant 
le banc d’essai (partie puissance et partie commande) et dans un deuxième temps à 
l’illustration de l’implantation des lois de commande d’un convertisseur de type Boost. Cette 
implantation sera validée expérimentalement puis, partant de là, deux stratégies de commande 
de la structure monophasée du chargeur de batteries SOFRACI seront proposées et présentées. 
 
3.2 Présentation du banc d’essais 
La structure générale du banc d’essais qui sera utilisé lors des essais expérimentaux est 
donnée à la Figure 3.1. 
 
Comme nous l’avons mentionné précédemment, nous utilisons une implémentation mixte, 
c’est-à-dire que la régulation, de tension dans notre cas, est développée sur une carte à 
processeur, tandis que l’asservissement de courant et la génération des signaux MLI sont 
implantés sur une carte FPGA. 
 
3.2.1 Source d’alimentation 
Dans notre étude, la source d’alimentation pourra prendre deux formes selon que nous 
étudions le fonctionnement en hacheur ou en redresseur d’une structure électronique de 
puissance. Dans le cas du hacheur élévateur étudié dans la première partie de ce chapitre, 
 
Figure 3.1 – Synoptique de la structure générale du banc d’essais DS5203 
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l’alimentation est obtenue à partir d’une alimentation continue délivrant 30 V et 2,5 A 
maximum. Tandis que dans le cas du convertisseur alternatif-continu qui sera étudié au 
chapitre suivant, la source alternative monophasée ou triphasée est fournie par un 
autotransformateur permettant d’augmenter progressivement la tension d’alimentation. 
 
3.2.2 Eléments inductifs 
Le fonctionnement du convertisseur et en particulier la règle d’association des sources 
nécessite la présence de part et d’autre d’une structure de conversion à découpage, d’une 
source de tension et d’une source de courant (au sens des variables d’état et donc des 
variations des grandeurs). La source de tension sera réalisée par des condensateurs de 
découplage et les sources de courant prendront, dans un premier temps, la forme de simples 
inductances puis, elles seront remplacées par les enroulements de la MSAP du projet 
SOFRACI. 
Les inductances discrètes utilisées, d’une valeur de 2 mH, sont construites sur des circuits 
magnétiques ferrites permettant de conserver des caractéristiques correctes sur une large plage 
de fréquence et en particulier à la fréquence de découpage. Elles sont dimensionnées pour 
supporter un courant maximum de 10 A. La machine synchrone à aimants permanents du 
projet SOFRACI a, quant à elle, largement été décrite dans le chapitre précédent. Dans le 
cadre de notre étude, nous ne disposons que d’une version réduite de la machine de traction 
réelle, sa puissance nominale est égale à 15 kW pour un courant maximum de 10,6 A par 
phase. 
 
3.2.3 Convertisseur statique 
La structure de conversion utilisée, de marque ARCEL, est constituée de 6 bras de pont à 
IGBTs. Le découplage proche du bus continu est assuré par une série de condensateurs 
polypropylènes de 390 μF représentant une valeur totale de 2,3 mF. Les IGBTs de calibre en 
tension 1200 V sont placés sur un radiateur refroidi par air par l’intermédiaire d’une turbine 
centrifuge (cf. Figure 3.2). Ils peuvent supporter un courant allant jusqu’à 150 A (en continu 
pour une température de boîtier de 25°C). Un temps mort d’au moins 1,5 μs doit être assuré 
entre l’ouverture et la fermeture des interrupteurs d’un même bras. Les temps morts sont 
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garantis par les drivers ARCAL-ECO-DUAL de référence 2SD316EI équipant le banc 
d’essai. 
 
Les cartes de commandes de marque CONCEPT associées aux drivers et installées pour 
chaque bras, permettent la gestion des modes de fonctionnement, c'est-à-dire en mode demi-
pont ou en commande indépendante des deux interrupteurs d’un même bras. Ils assurent 
également des fonctions de protection de premier niveau comme par exemple le contrôle de 
désaturation des IGBTs. 
Pour la première réalisation, décrite dans les sections suivantes et correspondant à un 
convertisseur élémentaire de type Boost, un seul des six bras sera utilisé. 
 
3.2.4 Capteurs de mesure 
L’implantation des fonctions de régulation de courants et de tension nécessite la mesure de 
ces grandeurs. Les mesures de courants sont assurées par des capteurs à effet Hall pouvant 
 
 
Figure 3.2 – Structure électronique de puissance du banc d’essais 
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mesurer un courant maximal de 50 A. L’image de la tension est quant à elle obtenue à partir 
d’une sonde différentielle de tension. 
 
3.2.5 Implantation matérielle de la commande 
L’implémentation des algorithmes de commande est réalisée de façon mixte sur une carte 
processeur et une carte FPGA. Le matériel utilisé est développé principalement par la société 
dSPACE en collaboration avec Xilinx pour tout ce qui concerne la carte FPGA. 
3.2.5.1 Carte processeur 
La carte processeur DS1006 fournit la puissance de calcul nécessaire pour un système 
temps réel et assure la fonction d’interface vers les cartes d’entrées/sorties et vers l’ordinateur 
hôte. Elle est associée à une carte d’entrée DS2004 permettant de faire l’acquisition et la 
conversion des tensions d’entrées. La résolution du Convertisseur Analogique Numérique 
(CAN) est de 16 bits et le temps de conversion est de 800 ns par voie [DSP 06]. 
Dans le cadre de notre étude, cette carte est principalement utilisée pour implémenter la 
boucle de régulation dite lente, c’est-à-dire la boucle de tension et pour gérer en temps réel les 
sécurités et l’activation des signaux de commandes du convertisseur. 
3.2.5.2 Carte FPGA 
Avant d’entamer la présentation de la carte FPGA utilisée, nous allons décrire rapidement 
ce qu’est un FPGA. Tout d’abord, le FPGA est introduit sur le marché en 1985 par les 
entreprises Xilinx et Altera, dans le but de pouvoir développer des systèmes complexes 
(comme les ASIC) tout en ayant la possibilité de reconfiguration (comme les PLD (réseaux 
logiques programmables)) [BRO 92]. Les circuits FPGA permettent alors d’implémenter des 
systèmes numériques avec l’avantage d’une programmation électrique reconfigurable. Ces 
circuits sont principalement composés d’une matrice d’éléments et d’un réseau de connexions 
configurables. Ainsi, l’architecture développée par Xilinx peut être divisée en deux couches : 
une couche appelée circuit configurable et une couche réseau mémoire SRAM (Static 
Random Access Memory) [BAJ 04, THO 05]. 
La couche circuit est constituée d’une matrice de blocs logiques configurables (CLB) 
permettant la réalisation de fonctions séquentielles et combinatoires, ainsi que de blocs 
d’entrées/sorties (E/S). La Figure 3.3 montre l'architecture générale d’un FPGA. La 
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connexion des CLB et des E/S est réalisée par des blocs de commutation [MON 10]. Ceci est 
obtenu, par l’application d’un niveau de tension adéquat sur la grille des transistors à effet de 
champ de ces blocs. La programmation consiste donc à appliquer les tensions aux bons 
endroits pour « câbler » et réaliser la fonction souhaitée. Dès lors, la configuration du circuit 
est mémorisée sur la couche réseau SRAM. 
A titre d’information, la carte FPGA DS5203 dSPACE utilisée dans le cadre de notre banc 
d’essais, est équipée d’un FPGA Xilinx Virtex® 5. Elle possède une fréquence d’horloge de 
100 MHz, 6 CAN (Convertisseur Analogique Numérique), 6 CNA (Convertisseur Numérique 
Analogique), 16 canaux d’E/S numériques et une connexion à la carte processeur au moyen 
du bus PHS [DS5 12]. Cette dernière connexion via le bus PHS présente un avantage 
considérable. En effet, la modification de paramètres en temps réel implantés dans le FPGA 
devient alors possible. La programmation de cette carte s’effectue à l’aide de la librairie de 
Xilinx System Generator (XSG) Simulink Blockset. Dans notre banc d’essais, l’utilisation 
d’un FPGA autorise la synchronisation d’un plus grand nombre de signaux MLI qu’un DSP. 
Nous pouvons ainsi générer 12 signaux MLI synchronisés dans le cas d’une commande 
indépendante des 12 interrupteurs du banc SOFRACI. En fait, nous verrons dans le chapitre 
suivant que nous nous limiterons à une commande MLI par bras de pont, soit 6 signaux MLI 
indépendants, en laissant à la carte rapprochée le soin de gérer la problématique des 
commandes complémentaires. Dans cette configuration, nous disposons d’une commande 
logique supplémentaire correspondant à un signal d’inhibition permettant de passer le bras de 
pont dans un état haute impédance. 
Nous pouvons distinguer deux phases lors de l’implémentation de la partie de commande 
concernée dans le FPGA. Une première étape purement logicielle, où l’architecture à 
 
Figure 3.3 – Architecture générale d’un FPGA [DSP 10] 
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implanter est décrite en langage VHDL ou Verilog, puis simulée. Une seconde étape qui 
consiste à compiler le circuit configuré sur le FPGA et à valider l’implémentation. Ces étapes 
de conception seront plus largement détaillées dans la partie suivante traitant de la mise en 
œuvre de la commande d’un convertisseur de type Boost. 
 
3.3 Asservissement en tension et courant d’un convertisseur de type Boost 
Afin d’illustrer la démarche adoptée lors de l’implémentation des lois de commande du 
convertisseur de notre étude, nous consacrerons cette partie à la description de la réalisation 
des lois de commande d’une partie représentative du convertisseur étudié se présentant sous la 
forme d’un convertisseur de type Boost (cf Figure 2.13). Comme nous l’avons vu 
précédemment, cette structure, équivaut à un bras de la structure globale du chargeur étudié. 
L’accent sera porté ici sur l’implantation de la commande au sein du FPGA et par voie de 
conséquence, sur l’utilisation de formats de nombre à virgule fixe. 
 
3.3.1 Synthèse des régulateurs 
Avant de considérer l’implémentation de la commande, il nous faut parler de la synthèse 
des correcteurs. Pour cette synthèse, la démarche est la suivante : à partir du modèle de niveau 
3 proposé pour les convertisseurs électroniques de puissance en général et le convertisseur de 
type Boost en particulier, nous pouvons écrire le système d’équation (2.15) définissant le 
fonctionnement de ce convertisseur. Une représentation du convertisseur Boost sous forme de 
schéma bloc ainsi que la stratégie de commande associée peut alors être réalisée, celle-ci est 
présentée à la Figure 3.4. 
 
 
 
Figure 3.4 – Schéma bloc de la structure de commande du convertisseur Boost
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L’asservissement de la tension de sortie et du courant absorbé par le hacheur est réalisé par 
deux boucles imbriquées. Chacune d’entre elles donne lieu à une synthèse de correcteur 
spécifique. Pour cela, la boucle la plus rapide est d'abord étudiée. Les fonctions Cv,i (p) 
définissent les correcteurs, tandis que les fonctions Gv,i (p) représentent le système. 
3.3.1.1 Boucle de courant 
Le rapport cyclique noté  dans le précédent chapitre correspondant au rapport cyclique de 
l’interrupteur du bas de la structure Boost unidirectionnelle (interrupteur + diode). Le rapport 
cyclique de l’interrupteur du bas sera noté ici . Pour correspondre à la configuration 
matérielle de notre banc d’essais pour laquelle un niveau 1 logique de la commande MLI 
générée par la carte FPGA correspond à la fermeture de l’interrupteur du haut du bras de pont 
(cf. Figure 3.5), le rapport cyclique de la commande MLI se référera au rapport cyclique de 
commande de l’interrupteur du haut, noté . 
 
Ce changement de référence pour le rapport cyclique doit être pris en compte dans la 
commande en remplaçant dans les équations du chapitre précédent  par . 
L’équation (2.15) devient alors : 
 
 
 
(3.1) 
Nous nous intéressons ici à la boucle de courant dans une stratégie globale de contrôle du 
convertisseur réalisée par boucles imbriquées de courant puis de tension. Nous pouvons noter 
que les variations de  sont beaucoup plus lentes que les variations de courant. Le terme  
 
Figure 3.5 – Représentation d’un bras de pont du convertisseur 
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peut ainsi être négligé pour synthétiser le correcteur de la boucle de courant, ce qui conduit à 
l’équation suivante et au modèle du processus de la Figure 3.6 : 
  (3.2) 
 
Si nous choisissons de compenser les variations de la tension d’entrée , la fonction de 
transfert vue du correcteur peut alors prendre la forme simplifiée suivante : 
  (3.3) 
Deux types de correcteurs sont mis en œuvre : un correcteur à action proportionnelle 
intégrale (cf. Annexe 2) et un correcteur RST fondé sur le placement de pôles robustes. 
L’expression du correcteur PI est définie ci-dessous en continu et en discret : 
  (3.4) 
La discrétisation du régulateur PI est relativement simple, l’opérateur p est remplacé par 
une approximation en z, utilisant par exemple l’approximation d’Euler (méthode de différence 
arrière). Cette approximation n’est pertinente que si la constante de temps du correcteur est 
très grande devant la période d’échantillonnage. 
  (3.5) 
En ce qui concerne le correcteur RST, les termes R, S, et T ne sont pas des acronymes, 
mais simplement des polynômes constituant le correcteur. La synthèse peut être réalisée à 
temps continu, néanmoins compte tenu de l’objectif final d’une implémentation numérique, 
nous avons fait le choix de synthétiser ce correcteur à temps discret. Les différentes étapes 
 
Figure 3.6 – Représentation sous forme de schéma bloc de la boucle d’asservissement de courant 
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menant à la détermination de ces polynômes seront détaillées dans le quatrième chapitre. Le 
schéma bloc du correcteur RST est présenté sur la Figure 3.7. 
 
Une fois l’équation (3.3) discrétisée, elle est mise sous la forme d’un rapport de polynômes 
notés B(z
-1
) et A(z
-1
). Il est alors possible de déterminer les polynômes R, S et T en imposant 
la dynamique de la boucle fermée. Nous, nous contenterons ici de donner la forme de ces 
polynômes pour un temps de réponse donné en boucle fermée et un amortissement unitaire. 
 
  (3.6) 
 
L’implémentation des correcteurs sur la carte FPGA, ainsi que les précautions à prendre 
dans le choix de la quantification des coefficients et des résultats des opérateurs feront l’objet 
de la partie suivante. 
3.3.1.2 Boucle de tension 
Comme cela a été évoqué précédemment, une boucle d'asservissement gérant la tension 
aux bornes de la charge doit être mise en place. Le système étant non linéaire, deux approches 
peuvent être utilisées pour sa résolution. La première consiste à linéariser le comportement du 
système autour d’un point de fonctionnement à partir du modèle petits signaux (niveau 3) ; 
tandis que, pour la seconde méthode une compensation non-linéaire est effectuée. Dans cette 
situation, un modèle de commande non linéaire de la boucle de tension peut être mis en place 
à partir du modèle moyen du système (niveau 2). C’est cette dernière méthode qui sera 
présentée dans cette section. Ainsi, le système d’équations (2.13) correspondant au modèle de 
niveau 2 du hacheur de type Boost, réécrit en remplaçant  par , est 
donné par l’équation (3.7). 
 
Figure 3.7 – Schéma bloc du correcteur RST discret 
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(3.7) 
Les équations (3.7) constituent un système à perturbation singulière, à cause de la 
différence d’échelle temporelle entre la tension et le courant. Si nous considérons que la 
dynamique de la boucle interne (courant) est bien plus rapide que celle de la boucle externe 
(tension), alors après le transitoire sur la boucle de courant, le courant est égal à sa consigne. 
Nous avons alors deux possibilités selon que le convertisseur fonctionne comme un 
convertisseur DC-DC de type Boost ou qu’il est utilisé pour absorber un courant sinusoïdal 
sur un réseau alternatif. Dans le premier cas, le courant est constant, sa dérivée est donc nulle. 
Dans le second cas, le courant est sinusoïdal à la fréquence du réseau. Pour des valeurs 
d’inductances permettant de filtrer le découpage du convertisseur mais ne présentant pas une 
impédance significative à la fréquence du réseau, nous pouvons négliger l’effet du terme 
 à l’échelle de la boucle de tension. Dans les deux cas nous écrirons dans la suite : 
  (3.8) 
par conséquent, d’après la première équation du système (3.7), l’expression du rapport 
cyclique en est déduite. 
  (3.9) 
Il en résulte une équation non-linéaire d’évolution de  en fonction de  : 
  (3.10) 
- Cas du Boost (courant continu) 
Ici, la tension d’entrée  étant une grandeur mesurable et supposée constante , il 
est alors possible via une linéarisation autour d’un point de fonctionnement d’exprimer un 
transfert en boucle ouverte  : 
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  (3.11) 
  (3.12) 
où  est une nouvelle grandeur (représentant la consigne de courant de sortie du convertisseur 
Boost) et la sortie d’un régulateur linéaire telle que . Ceci nous conduit au schéma 
de commande de la Figure 3.8. 
 
Le système à réguler étant du premier ordre, des correcteurs PI et RST peuvent être mis en 
œuvre comme pour la boucle de courant. Ils sont alors synthétisés pour garantir un temps de 
réponse à 5% de 100 ms. 
 
- Cas de l’absorption d’un courant sinusoïdal 
L’objectif final de notre étude est l’asservissement d’un courant sinusoïdal  en phase 
avec la tension . L’approche présentée ci-dessus n’est plus possible étant donné la 
singularité apportée par . La réécriture de l’équation (3.10) sous une autre forme donne : 
  (3.13) 
A partir de l’équation (3.13) précédente, en définissant une variable y égale à  et 
sachant que le courant sinusoïdal de référence est obtenu à partir de l’image de la tension 
d’entrée, tel que : 
 
Figure 3.8 – Schéma bloc de la boucle d’asservissement de tension dans le cas d’un Boost 
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  (3.14) 
où β est un coefficient multiplicateur qui fixe l’amplitude du courant de référence et  est 
l’amplitude maximale de la tension d’entrée. Alors, le carré de la tension représenté par y 
varie en réponse à la commande β, selon une équation linéaire du premier ordre. 
 
 
 
(3.15) 
A partir de cette dernière expression et de la valeur moyenne du terme perturbateur 
, la fonction de transfert permettant la conception du correcteur de tension est 
donnée dans la représentation de la boucle de tension suivante : 
 
Les deux cas abordés pour la synthèse des correcteurs de tensions seront validées par des 
résultats de simulation et d’expérimentation dans la suite du document. 
- Remarque 
Notons toutefois que la démarche précédente par une synthèse à partir de l’équation (3.13) 
aurait pu être appliquée pour l’asservissement de courant d’un Boost. Le transfert en boucle 
ouverte qui y correspond est donné ci-dessous. 
  (3.16) 
Nous avons volontairement fait le choix de deux approches différentes, l’une en contrôlant 
la tension de sortie  et l’autre par la régulation de . En effet, réaliser une synthèse à 
partir du carré de la tension de sortie permet une linéarisation simple et rigoureuse. 
 
Figure 3.9 – Schéma bloc de la boucle d’asservissement de tension dans le cas d’une absorption sinus 
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Néanmoins, dans un contexte expérimental, le bruit de mesure n’étant pas négligeable, celui-
ci sera amplifié par rapport à une commande où  est contrôlé. 
 
3.3.2 Programmation des régulateurs 
3.3.2.1 Introduction 
Après avoir synthétisé les correcteurs de tension et de courant, nous avons procédé en 
plusieurs étapes en vue de l’implantation de ces correcteurs. 
Dans la première étape nous avons simulé les boucles de courant et de tension afin de 
valider leur fonctionnement. Cette simulation a été réalisée sur un modèle physique moyen du 
convertisseur (modèle de niveau 2 en utilisant la bibliothèque SimPowerSystems permettant 
des simulations électriques sous Simulink) et en utilisant des blocs Simulink discrets pour les 
correcteurs. Dans ces simulations, les calculs sont réalisés avec des formats de nombre de 32 
bits en virgule flottante. 
La seconde étape consiste à saisir les fonctions à implanter sur la carte FPGA dans 
l’environnement Simulink sous leur forme synthétisable par l’outil de compilation ISE 
(Integrated Software Environment) de Xilinx. Pour ce faire, ces fonctions sont saisies dans un 
sous système en utilisant la librairie XSG Simulink Blockset. Dans notre cas, les fonctions à 
implanter sont le correcteur de la boucle de courant et les générations des signaux MLI. Le 
correcteur ainsi synthétisé remplace alors le correcteur en z de la simulation précédente. Cette 
étape permet alors de simuler le fonctionnement global tel qu’il devrait se comporter après 
implantation dans le processeur et le FPGA. Il prend en particulier en compte le passage d’un 
format de nombre en virgule flottante vers un format en virgule fixe, changement qui aura lieu 
lors du transfert de données de la carte processeur vers la carte FPGA. Dans cette simulation, 
le format des nombres choisis pour les opérateurs implantés dans la carte FPGA sont 
également pris en considération permettant de mettre en évidence d’éventuels problèmes liés 
à la quantification ou aux dépassements de format. Après cette seconde étape, le 
fonctionnement de la boucle de courant seule est validé. 
Dans la troisième étape, l’ensemble constitué par les boucles de tension et de courant peut 
être testé par simulation. Le correcteur de tension doit être implanté sur la carte processeur du 
système Dspace. Le format des nombres ne pose donc pas de problème pour le correcteur de 
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cette boucle de tension. Ce correcteur est saisi sous la forme d’une fonction de transfert en z 
sous Simulink. 
3.3.2.2 Implémentation de la boucle de courant sur carte FPGA 
Les étapes conventionnelles d’une implémentation logique sur un FPGA sont les suivantes 
(cf. Figure 3.10) [XES 08] : 
- la description du circuit logique soit par un langage de description de matériel 
(VHDL, Verilog), ou par un schéma graphique, en utilisant un éditeur de schémas, 
- la mise sous forme de « netlist » : à l’aide d’une synthèse logique, la description 
précédente est transformée en une netlist qui regroupe les portes logiques utilisées 
et leurs connexions, 
- la cartographie des portes logiques et des interconnexions. La netlist est inscrite en 
divers groupes dans un tableau d’équivalence (LUT, Look Up Table), puis l’outil 
de cartographie « Place and Route » attribue aux groupes des CLB spécifiques, 
- la détermination de l’état des interrupteurs de routage en flux de données 
(bitstream), 
- enfin, la séquence de bits est téléchargée sur une puce FPGA. 
Dans notre cas, l’utilisation de la librairie XSG Simulink Blockset simplifie toutes ces 
opérations en les rendant transparentes pour le développeur. La programmation se fait donc 
schématiquement en utilisant les blocs pré-codés de la librairie. La Figure 3.11 du correcteur 
PI donne un exemple de représentation. 
La consigne de courant, les gains proportionnel et intégral, ainsi que tous les termes de 
compensation sont définis sur la partie processeur et transférés sur la partie à virgule fixe via 
un bus PHS (Peripheral High-Speed). Toutes les valeurs de ces grandeurs sont donc 
modifiables en temps réel, même après le routage et implantation sur la carte FPGA. 
Néanmoins, il faudra s’assurer que les largeurs de bus sont suffisantes pour le codage des 
 
Figure 3.10 – Schéma global des étapes d’implémentation sur une cible FPGA 
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valeurs. La mesure de courant est obtenue par l’intermédiaire d’un des CAN de la carte 
FPGA. 
Le correcteur RST est programmé sur le même principe. Le coût algorithmique du système 
de commande étant lié au nombre d’opérations, dans le cas des polynômes, une mise en forme 
particulière est établie pour limiter les additions, soustractions et multiplications. Par exemple, 
la représentation sous forme de schéma bloc de l’expression suivante est donnée par la 
Figure 3.12. 
  (3.17) 
 
3.3.2.3 Quantification et largeur de bus 
La quantification des signaux est un élément important, puisqu’elle permet de limiter la 
taille des bus et d’optimiser ainsi la surface de silicium. Pour cela, l’une des méthodes 
consiste à placer un bloc de quantification après chaque opération de multiplication [BOU 
05]. Les éléments constituant la chaîne de commande impose une quantification que nous 
 
Figure 3.12 – Schéma bloc minimisant le nombre d’opérateurs nécessaires pour synthétiser une 
fonction de transfert en z mise sous forme rationnelle 
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Figure 3.11 – Schéma bloc du correcteur PI sur XSG 
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qualifions de naturelle. En effet, les mesures sont transmises au système numérique par des 
convertisseurs analogiques numériques. Le pas de quantification dépend des valeurs 
maximale et minimale de tension admissible et du nombre de bits sur lesquels est codée la 
valeur binaire. Les CAN de la carte FPGA ont un pas de quantification q de 3,7mV pour une 
tension maximale de ± 30 V codée sur 14 bits. 
Afin d’avoir une bonne précision et de minimiser les ressources physiques, un choix 
optimal de la largeur des bus doit être effectué. Des méthodes analytiques permettant de 
déterminer automatiquement les extremums des signaux pour garantir l’absence de 
débordements [HER 05], ainsi que la puissance du bruit de quantification et de la puissance 
du signal [MEN 02] ont été mises en œuvre. Nous avons fait le choix ici, d’utiliser les 
résultats de simulation en virgule flottante pour déterminer les domaines de définitions des 
signaux et ainsi imposer le nombre de bits suffisant pour les parties entières et décimales. 
L’allure du courant présenté à la Figure 3.13, montre par comparaison dans le cadre d’une 
simulation HDL (Hardware Description Language), l’impact d’un mauvais format de 
données. Dans cette simulation, le gain Kp a été tronqué pour correspondre à la valeur entière 
la plus proche. En commettant une erreur de 7% sur le codage du gain, l’allure de la réponse 
dynamique du courant est modifiée sensiblement. La dynamique prévue pour le système 
bouclé n’est donc pas obtenue. Ce test montre l’importance du choix du codage des 
coefficients des filtres mis en œuvre pour garantir un fonctionnement conforme à celui imposé 
lors de la synthèse des correcteurs. Afin d’éviter cet effet, un nombre suffisant de bits est 
alloué pour les parties entière et décimale de chaque nombre. 
 
3.3.2.4 Génération du signal MLI et synchronisation des acquisitions  
La tension de commande des IGBT est généralement déterminée par comparaison d’un 
nombre ou d’une tension représentant le rapport cyclique  avec une porteuse triangulaire (cf. 
 
Figure 3.13 – Allure du courant pour un codage en virgule flottante et en virgule fixe du gain 
proportionnel du correcteur PI 
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Figure 3.14). Dans notre cas, la porteuse triangulaire est générée numériquement. La 
fréquence d’horloge de la carte FPGA étant de 100 MHz, le signal triangulaire est généré par 
un compteur allant de 0 à 2499 et un décompteur allant de 2500 à 0. La fréquence de 
découpage imposée est alors de 20 kHz. 
 
Un signal d’échantillonnage ClkTe est également généré de manière à assurer 
l’échantillonnage et la synchronisation des signaux d’entrées et de sorties. Dans notre cas, 
l’impulsion d’échantillonnage de ClkTe est générée au sommet du signal triangulaire. De cette 
façon la consigne de rapport cyclique ne varie pas durant une période de découpage alors que 
les opérations dans le FPGA restent cadencées par l’horloge de période 100 ns. La 
synchronisation à la fréquence d’échantillonnage et donc de découpage des entrées et sorties 
et éventuellement de certains signaux internes est réalisée en plaçant aux endroits souhaités 
des bascules dont le signal d’horloge est ClkTe. Cet échantillonnage des acquisitions au 
sommet du triangle présente l’intérêt de s’affranchir totalement du bruit induit par les 
commutations sur les acquisitions de tension et de courants. 
 
3.3.3 Validation du modèle et de la commande 
Dans cette section, les résultats de simulations réalisés avec un format de nombre en 
virgule fixe et les expérimentations correspondantes sont présentés pour les lois de commande 
définies précédemment. La période d’échantillonnage Te est fixée à 50 µs pour la boucle de 
courant (ClkTe synthétisée par la carte FPGA) et à 100 μs pour la boucle de tension. 
3.3.3.1 Simulation 
La dynamique de la boucle de courant est définie pour respecter un temps de réponse Tri à 
5% de 1 ms. Nous vérifions pour les deux correcteurs de courant de type PI et RST, que la 
 
Figure 3.14 – Génération de la tension MLI 
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dynamique imposée est bien respectée (cf. Figure 3.15). Pour la régulation de la tension de 
sortie vs, le temps de réponse à un échelon est également conforme aux 100ms imposés lors de 
la synthèse comme le montre la Figure 3.16. 
 
 
Lors de l’absorption d’un courant sinusoïdal (cf. Figure 3.17), en imposant la même 
dynamique en boucle fermée que pour le test précédent, nous observons que la tension de 
sortie présente une ondulation de 1,5% à une fréquence de 100 Hz. Le courant asservi n’est 
pas parfaitement sinus, son THD est de 22%. Cette déformation provient de la forme du 
produit entre le coefficient β (oscillant) et la tension sinusoïdale ve servant de consigne à la 
boucle de courant. Plus l’ondulation de tension en sortie du correcteur de tension sera 
importante, plus le courant absorbé sera déformé. Il existe donc un compromis entre la 
rapidité du correcteur de tension et la déformation harmonique du courant absorbé par le 
convertisseur dans un mode de fonctionnement en absorption sinusoïdale. 
Notons ici que le courant peut devenir négatif dans le convertisseur étudié du fait de 
l’utilisation d’un bras de pont composé d’interrupteurs associant un IGBT en parallèle avec 
une diode en lieu et place de l’association mono-interrupteur, mono-diode du convertisseur 
 
Figure 3.16 – Résultats de simulation des commandes de tension et de courant en continu pour les 
correcteurs PI et RST 
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Figure 3.15 – Résultats de simulation de la commande du courant iL pour les correcteurs PI et RST 
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Boost élémentaire. Il faut toutefois s’assurer que la tension d’entrée reste toujours positive 
dans cette structure. Ceci est obtenu en ajoutant une composante de tension continue, égale à 
la moitié de la tension , (pour des raisons de symétrie), à la partie sinusoïdale de la tension 
d’entrée . Notons que cette composante continue ne modifie pas le comportement des 
boucles. Cette configuration nous permet donc de valider entièrement le fonctionnement en 
mode d’absorption sinusoïdal.  
Cette composante continue ne sera plus nécessaire dans le cas du fonctionnement en pont 
complet de la topologie SOFRACI car dans cette architecture, les différents convertisseurs de 
type Boost fonctionnent en différentiel sur la phase et le neutre du réseau pour la 
configuration monophasée et sur les trois phases pour le fonctionnement triphasé. Ce 
fonctionnement en pont complet permet de fonctionner sur des tensions différentielles 
alternatives. 
 
3.3.3.2 Expérimentation 
Les résultats expérimentaux présentés ici correspondent au mode fonctionnement sur 
source d’alimentation continue, ils sont obtenus dans les mêmes conditions que celles de la 
simulation. Après avoir vérifié le temps de réponse de la boucle de courant, le test du système 
global a été réalisé pour une variation de la consigne de tension de 40 à 42 V. Les résultats 
présentés à la Figure 3.18 montrent bien que le dispositif de commande répond aux 
spécifications demandées. 
 
Figure 3.17 – Résultats de simulation des commandes de tension et de courant sinusoïdal 
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Ces essais permettent de valider la démarche d’implantation des correcteurs sur la carte 
FPGA. 
 
3.4 Stratégie de commande de la structure SOFRACI 
3.4.1 Introduction 
Cette partie est consacrée à la description des deux stratégies de commande adoptées pour 
le convertisseur électronique de puissance de l’architecture SOFRACI en fonctionnement 
chargeur sur un réseau monophasé. 
Tout d’abord, rappelons la problématique associée au système. Le principe même de 
fonctionnement d’un convertisseur électronique de puissance introduit un produit entre la 
grandeur de commande (le rapport cyclique) et certaines des grandeurs d’état du système. Les 
expressions représentant son fonctionnement sont donc non-linéaires. Nous avons vu 
précédemment sur l’exemple du convertisseur Boost que le système pouvait être linéarisé par 
l’utilisation d’un modèle petits signaux. Généralement dans ce type de système, les constantes 
de temps très différentes associées aux variables d’état, permettent de découpler le 
fonctionnement des boucles de courant et de tension. 
Toutefois notons que la structure étudiée (cf. Figure 3.19) dans le projet SOFRACI génère 
de nouvelles problématiques. Dans cette dernière les enroulements d’une MSAP sont utilisés. 
 
Figure 3.18– Résultats expérimentaux des deux boucles imbriquées. 
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En plus de la non-linéarité inhérente au convertisseur, les équations d’états de la machine et 
donc du système sont couplées par l’existence des mutuelles inductances entre enroulements.  
 
Dans le premier chapitre, l’état de l’art a montré que les solutions généralement utilisées 
pour contrer cette problématique sont : soit une commande directe des courants sinusoïdaux 
avec une compensation des termes (peu pratique au-delà de deux équations), soit une 
commande passant par une transformation de Park (non applicable dans la configuration en 
monophasé). Il faut également souligner la variabilité des valeurs d’inductances et de 
mutuelles avec la position d’arrêt du moteur. 
Pour limiter l’effet des couplages, la première stratégie de commande proposée définit une 
transformation permettant de « quasiment » découpler les équations de la machine. Dans la 
seconde stratégie nous commanderons directement les courants sans considération pour les 
couplages. La variabilité des inductances de la machine en fonction de la position du rotor est 
un élément qui doit être pris en compte lors du choix des correcteurs. Les limites de ces deux 
stratégies seront vues par la suite. 
 
Figure 3.19 – Schéma de puissance du convertisseur SOFRACI en mode chargeur sur un réseau 
monophasé 
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3.4.2 Stratégie de commande par découplage des équations d’état 
La mise en œuvre de cette stratégie est inspirée de travaux sur les machines polyphasées 
ayant une matrice inductance circulante. Une matrice circulante de dimension 4x4 est définie 
par l’expression suivante [LOC 06] : 
  (3.18) 
C’est donc ni plus, ni moins qu’une matrice carrée dans laquelle les termes passent d'une 
ligne à la suivante par permutation circulaire (décalage vers la droite). En effet en regardant 
de plus près les coefficients de la matrice inductance de la MSAP (cf. Figure 2.11), nous nous 
apercevons que certains coefficients sont égaux. La matrice Ls(θ) réduite au cas monophasé 
peut alors être réécrite par : 
  (3.19) 
Sur l’ensemble des valeurs présentent dans cette matrice les valeurs  et  sont assez 
proches, il en est de même pour  et . Nous pouvons donc considérer en première 
approximation que la matrice inductance de la machine est semblable à une matrice 
circulante. L’expression de l’équation (3.19) étant vérifiée quelle que soit la position du rotor 
de la machine, l’objectif a été de déterminer une transformation permettant de diagonaliser 
une matrice circulante et d’appliquer cette transformation à la matrice inductance de la 
machine. Une transformation permettant de diagonaliser la matrice L est donnée par 
l’équation (3.20) : 
  (3.20) 
où, 
  (3.21) 
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Ainsi, en appliquant cette transformation à une matrice circulante, nous annulons tous les 
termes de couplage (hors diagonal) dans la nouvelle base. Si nous appliquons cette 
transformation à la matrice inductance  de la MSAP, nous obtenons le résultat donné en 
(3.21) obtenu pour  et . La matrice inductance résultant de cette 
transformation est définie ci-dessous : 
  (3.22) 
Bien que ce changement de base ne permette pas d’annuler tous les termes de couplage 
magnétique, il les réduit considérablement, comme le montre l’exemple numérique ci-
dessous, donné pour une position fixe du rotor (θ=5°). 
  (3.23) 
Notons également que le changement de base proposé est indépendant de la position du 
rotor θ. Il n’est donc pas nécessaire de mesurer la position mécanique lors des phases de 
charge de la batterie. En comparaison avec les transformations usuellement utilisées pour les 
machines triphasées, les courants de consigne restent sinusoïdaux dans la nouvelle base. 
Dans la première stratégie de commande proposée, les courants ia, ia’, ib et ib’ ne sont pas 
les grandeurs directement contrôlées. Le contrôle est réalisé sur les grandeurs résultant d’une 
combinaison linéaire de ces quatre courants. Cette combinaison linéaire est définie par la 
transformation P
-1
. La stratégie globale de contrôle du système résultant de l’utilisation de 
cette transformation est présentée à la figure suivante. 
 
 
Figure 3.20 – Représentation sous forme de schéma bloc de la stratégie de commande par changement 
de base (Stratégie 1) 
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La grandeur de commande principale est la consigne de tension pour le bus continu Udc. En 
fonction de cette consigne, l’amplitude du courant différentiel is
*
 devant être absorbé par la 
structure électronique pour contrôler cette tension est définie par le correcteur de la boucle 
externe. Les formes sinusoïdales des courants de consigne sont obtenues en réalisant le 
produit d’une image de la tension réseau (sinusoïdale) avec la tension de sortie du correcteur 
de tension (voir Figure 3.20). Les boucles internes permettent d’asservir les courants issus du 
changement de base. Les trois boucles de courants permettent d’assurer d’une part une stricte 
égalité des courants dans chacun des demi-enroulements de la machine annulant de ce fait la 
force magnétomotrice résultante et donc le couple électromagnétique pendant la charge et 
permettent d’autre part l’absorption de courants sinusoïdaux en phase avec la tension réseau 
de façon à obtenir un excellent facteur de puissance et un taux de distorsion harmonique 
réduit. 
Après transformation des quatre courants réseaux, quatre expressions sont obtenues : 
 
 
  (3.24) 
 
 
La dernière expression du système d’équation (3.24) correspond à la somme des courants 
fournis au réseau. Cette dernière est structurellement nulle étant donné la configuration 
électrique. Aucun contrôle n’est donc nécessaire sur cette grandeur. La troisième composante, 
représentant la somme de la différence des courants circulant respectivement dans les deux 
bras de pont connectés à la phase et les deux bras de pont connectés au neutre du réseau, doit 
en revanche être asservie à zéro, afin de garantir l’équilibrage des flux dans chaque demi-
enroulement et donc d’empêcher la création d’un champ tournant. Toujours pour la même 
raison, nous imposons que la différence des courants « aller » et « retour » dans deux bras de 
pont connectés respectivement sur la phase et le neutre soit égale à la moitié du courant total 
souhaité sur le réseau is. En cumulant ces trois conditions, l’équilibrage du courant réseau is 
traversant chaque enroulement est assuré et sa forme peut être contrôlée. 
Après transformation inverse, les fonctions de modulation sont générées pour chacun des 
quatre convertisseurs Boost de l’architecture SOFRACI. Les rapports cycliques des quatre 
bras correspondent à quatre degrés de libertés. Les trois régulateurs de courants lèvent trois 
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degrés de liberté. Le quatrième est déterminé en imposant une tension de mode commun vmc. 
La tension de mode commun réseau  (cf. Figure 3.19) est égale à la tension vmc imposée 
à la commande. La tension  est définie comme la différence entre le potentiel bas du bus 
continu du convertisseur et le potentiel de neutre du réseau. Ce degré de liberté peut être 
choisi de manière à fixer le potentiel du bus continu ou à réduire le nombre de commutations 
et donc les pertes qui en découlent. La tension vmc pourra être comprise entre 0 et la tension 
du bus continu Udc. 
Cette première stratégie, en apportant un quasi-découplage des équations d’état du 
système, permet de synthétiser des correcteurs efficients pour l’architecture SOFRACI. 
 
3.4.3 Stratégie de commande sans découplage 
La seconde stratégie reprend l’ensemble des opérations précédentes, à l’exception du 
changement de base. En effet, nous avons voulu ici prendre en compte toutes les contraintes 
liées à l’utilisation de la MSAP et donc partir sur l’idée que seuls les correcteurs permettraient 
de gérer les effets du couplage magnétique entre les phases. La Figure 3.21 montre la 
configuration correspondant à ce mode de fonctionnement. 
 
La boucle de tension et la génération des courants de consigne restent inchangés. Les 
courants ia, ia’ et ib sont mesurés et asservis, fournissant ainsi les trois rapports cycliques 
correspondants. Lors de la génération des signaux MLI, le quatrième rapport cyclique est 
déterminé en écrivant que la somme des courants fournis par les quatre bras de pont est nulle. 
Nous retrouvons ici également le paramètre permettant de définir le quatrième degré de liberté 
de la structure, c'est-à-dire, la tension de mode commun vmc. 
 
Figure 3.21 – Schéma bloc de la stratégie de commande sans découplage (Stratégie 2) 
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Cette stratégie de commande semble plus simple que la précédente, il faudra toutefois 
prêter une attention particulière à la conception des correcteurs qui devront être suffisamment 
robustes pour permettre d’assurer l’asservissement des courants malgré les variations des 
valeurs d’inductances et des mutuelles inductances avec la position d’arrêt du rotor et le 
couplage des équations de la machine. 
 
3.4.4 Comparaison des deux stratégies 
Au premier abord, en regardant les résultats de simulation (cf. Figure 3.22) obtenus pour 
les deux stratégies proposées avec des correcteurs PI, nous pouvons considérer que les 
courants asservis sont très proches, avec toutefois un déphasage plus important pour la 
stratégie 2. 
 
En revanche, dans le cas d’un déséquilibre plus marqué des impédances de la machine, 
obtenu ici en modifiant la résistance interne de l’une des phases, il s’avère qu’en plus du 
déphasage, la stratégie de commande sans découplage, i.e. la stratégie 2, ne parvient plus à 
assurer l’équilibrage des courants contrairement à la stratégie de commande par découplage, 
i.e. la stratégie 1, comme le montre la Figure 3.23. Cette dernière est donc plus robuste. 
 
(a) 
 
(b) 
Figure 3.22 – Asservissement des courants réseau pour chaque stratégie : (a) Stratégie 1 : Commande 
par changement de base. (b) Stratégie 2 : Commande sans découplage 
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3.4.5 Influence de la tension de mode commun 
Dans les parties précédentes, nous avons évoqué l’existence d’un degré de liberté 
supplémentaire permettant d’agir sur les tensions de commande du convertisseur. Ce degré de 
liberté a été nommé tension de mode commun vmc. Dans cette section, nous allons voir en 
quoi cette dernière tension modifie les rapports cycliques de fonctionnement des bras de la 
structure de puissance. 
Notons tout d’abord que l’introduction d’une tension de mode commun génère un offset 
sur les commandes de rapports cycliques comme par exemple à la Figure 3.24 pour le rapport 
cyclique αA(t). 
 
 
vmc = 0 V     vmc = Udc / 2 
Figure 3.24 – Allures d’un rapport appliqué au bras du convertisseur en fonction de la tension de 
mode commun vmc 
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Figure 3.23 – Asservissement des courants réseau avec un déséquilibre des impédances des phases. (a) 
Stratégie 1 : Commande par changement de base. (b) Stratégie 2 : Commande sans découplage 
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Ainsi, si la tension de mode commun est nulle (vmc = 0), les rapports cycliques de 
commande des IGBTs seront saturés à 0 sur une demi-période de la tension réseau. Pendant 
cette phase de saturation du rapport cyclique, la tension différentielle nécessaire à l’absorption 
d’un courant sinusoïdal est définie par le bras de puissance fonctionnant en opposition de 
phase par rapport au bras saturé. 
Par contre, si vmc = Udc / 2 et pour une tension de bus continu suffisante, il n’y aura plus de 
saturation des rapports cycliques. Les bras de pont du convertisseur commuteront tout le long 
de la période, c'est-à-dire indifféremment pour les alternances positives et négatives de la 
tension réseau. 
Des résultats expérimentaux présentés à la Figure 3.25 correspondant à un fonctionnement 
monophasé de la structure SOFRACI illustrent ces deux modes de fonctionnement. 
 
Sur ces oscillogrammes, nous observons dans un premier temps que la tension réseau vres 
est en phase avec le courant traversant l’enroulement La. Le fonctionnement est donc dans les 
deux cas étudiés conforme à celui attendu. Si les fonctionnements différentiels des deux 
structures sont identiques, nous notons toutefois que les tensions aux bornes des IGBTs bas 
des bras de ponts A et B (vA et vB) présentent une différence notable avec la suppression des 
commutations d’un des bras de pont sur une demi-période réseau. Une représentation des 
tensions vA et vB des deux bras sur un axe temporel plus dilaté (Figure 3.26) met clairement en 
évidence cette différence de comportement pour les deux demi-alternances de la tension  
réseau.  
Lorsque la tension vmc est nulle, l’interrupteur S2B reste fermé (cf. Figure 3.19) lorsque la 
tension vres est positive, tandis que les interrupteurs S1A et S2A commutent assurant le réglage 
vmc = 0 V      vmc = Udc / 2 
  
Figure 3.25 – Oscillogrammes des tensions vA et vB aux bornes des IGBTs lors de l’absorption 
sinusoïdale d’un courant, en fonction de la tension de mode commun vmc 
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de la tension différentielle. De façon complémentaire, lorsque la tension vres est négative, 
l’interrupteur S2A est fermé et les interrupteurs S1B et S2B commutent. 
 
Dans la seconde configuration correspondant à vmc = Udc / 2, les quatre interrupteurs 
commutent quel que soit le signe de la tension réseau. En observant les tensions vA et vB, 
images des tensions de commande, nous visualisons que les signaux MLI sont 
complémentaires et que le modulateur MLI mis en œuvre génère bien une MLI centrée 
comme mentionné à la section 3.3.2.4. Imposer une tension de mode commun vmc = Udc / 2 
présente l’avantage d’éviter les problèmes de contrôle du courant aux passages à zéro de la 
tension réseau, en revanche, le nombre de commutations dans ce mode de fonctionnement est 
bien plus important que dans la configuration vmc = 0. Les pertes par commutations sont donc 
environ deux fois plus importantes et le rendement plus faible. 
 
3.5 Conclusion 
Ce troisième chapitre a permis de présenter les éléments du banc d’essai qui sera utilisé 
pour valider le fonctionnement de l’architecture SOFRACI en mode chargeur. Une carte à 
vmc = 0 V      vmc = Udc / 2 
  
(a) 
  
(b) 
Figure 3.26 – Oscillogrammes des tensions vA et vB aux bornes des IGBTs en fonction de vmc. 
(a) Alternance positive de la tension vres.. (b) Alternance négative de la tension vres 
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processeur et une carte FPGA sont utilisés pour l’implémentation des lois de commande. 
L’implantation des correcteurs de courant et de tension sur ces dispositifs réalisés dans ce 
chapitre pour un convertisseur de type Boost a permis de valider la démarche de conception 
basée sur des étapes successives de simulation et de programmation. 
Dans la seconde partie, deux stratégies choisies pour la commande du convertisseur dans le 
mode chargeur de batteries ont été présentées. Dans la première le contrôle des courants est 
réalisé après un changement de base, tandis que pour la seconde les courants sont contrôlés 
directement. Ce qu’il faut retenir des résultats obtenus pour les deux approches, c’est 
qu’effectivement leur comportement est équivalent, bien que le principe de découplage des 
grandeurs de la première stratégie présente une plus grande robustesse vis-à-vis d’un 
déséquilibre marqué des impédances des phases du moteur. Nous avons également montré à 
la fin de ce chapitre que l’introduction d’une tension de mode commun dans la commande 
permet d’agir sur le nombre de commutation des IGBTs et impacte donc le rendement de la 
structure de conversion. Nous verrons par la suite les conséquences du choix de la tension de 
mode commun sur le fonctionnement de la structure en absorption de courant sinusoïdal pour 
différents types de correcteurs. 
Le dernier chapitre sera consacré à la synthèse de correcteurs fondés sur le placement de 
pôles robustes (RST) et à la présentation des résultats de simulations et expérimentaux du 
système. 
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Dans le deuxième chapitre, nous avons vu comment établir les modèles du convertisseur de 
puissance de la structure proposée, en vue de sa commande. De même, le troisième chapitre a 
permis la présentation du banc d’essai et la description des stratégies de commande. 
L’objectif de ce dernier chapitre concerne donc la mise en œuvre de ces stratégies pour la 
structure de puissance SOFRACI. Pour cela, nous présenterons tout d’abord les résultats 
obtenus dans le cas d’une alimentation monophasée. Dans cette partie, une méthode de 
synthèse de correcteur fondée sur le placement de pôles robustes sera décrite, notamment dans 
le cas d’une consigne sinusoïdale. Puis, à partir de l’étude en monophasé, quelques résultats 
de simulation de la commande du convertisseur pour les phases de charge rapide (en triphasé) 
seront présentés. Enfin, nous dresserons un bilan comparatif des différentes régulations mises 
en œuvre.   
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4.1 Introduction 
La commande des convertisseurs alternatifs continus monophasés ou triphasés, quelle que 
soit la stratégie adoptée, est très diversifiée. En effet, dans la littérature, nous retrouvons bien 
évidemment l’utilisation de régulateur proportionnel intégral [HAG 10, PEL 10, SHI 11], 
mais aussi des commandes plus élaborées telles que, la passivité [CHE 00, ESC 99 ESC 01], 
le mode glissant [ABO 08], les correcteurs résonants [GOM 05, ZEN 05] et la commande 
polynomiale par placement de pôle robuste RST [OST 05]. 
Les commandes basées sur la passivité et le mode glissant sont des commandes dédiées au 
contrôle de systèmes non-linéaires. Elles offrent une solution intéressante dans le cas de la 
commande des convertisseurs dû aux incertitudes de modélisation et non-linéarité du système. 
Ces incertitudes proviennent généralement de la dépendance du modèle vis à vis du point de 
fonctionnement [OYA 98]. Ces deux types de commande non-linéaires utilisent une approche 
de résolution énergétique [COR 07]. La commande polynomiale par placement de pôles 
robustes est également caractérisée par sa robustesse aux variations des paramètres. Cette 
dernière sera présentée dans ce chapitre. Cette multitude de commande n’est pas aussi 
largement représentée pour les dispositifs de charge intégrée. En effet, comme nous l’avons 
évoqué dans le premier chapitre, des correcteurs à action proportionnel intégral sont préférés 
pour leur simplicité de mise en œuvre. 
Malgré les limites des commandes linéaires pour ce type de système, nous avons fait le 
choix d’utiliser des correcteurs PI et RST pour les stratégies de commande, puisque par le 
découplage des dynamiques des grandeurs de commande, il est possible de linéariser les 
équations représentant le convertisseur. 
Ce chapitre a pour objectif de comparer les différentes commandes pour chacune des 
stratégies. La comparaison sera effectuée à partir de trois critères, la précision, la stabilité et la 
robustesse du système bouclé, en simulation et en expérimentation. Pour cela, nous verrons 
dans une première section l’établissement des correcteurs PI et RST pour le cas d’une 
alimentation par un réseau monophasé. Dans cette partie, l’étude nous mènera 
progressivement, vers la synthèse d’un correcteur RST prenant en compte l’intégration de la 
nature de la consigne, afin de réduire l’erreur dynamique des systèmes à consignes variables. 
Puis dans une seconde partie, à partir des conclusions tirées sur l’étude de la charge lente sur 
un réseau monophasé, quelques résultats de simulation pour la charge rapide seront présentés. 
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4.2 Charge sur réseau monophasé 
4.2.1 Rappel de la modélisation du système monophasé 
Tout d’abord, rappelons dans un premier temps les équations du système lors de la charge 
sur un réseau monophasé. Comme mentionné pour l’exemple du convertisseur Boost, une 
tension de mode commun est introduite pour ajouter un offset commun aux commandes de 
rapport cyclique des IGBT. Pour la modélisation, la tension d’alimentation est divisée 
virtuellement en deux, ainsi, la tension de mode commun réseau  est définie comme 
étant la différence de potentielle entre le point milieu de ces deux alimentations et le potentiel 
bas du convertisseur côté continu (comme le montre la figure suivante). Ce dernier sera pris 
comme référence de potentiel dans les équations. 
 
Dans cette configuration, en se référant aux hypothèses de l’équation (3.1), l’expression 
des potentiels A, A’, B et B’ par rapport à la référence de potentiel choisie est donnée ci-
dessous. 
  (4.1) 
Il faut noter que la tension  est égale à la tension  imposée à la commande si et 
seulement si les rapports cycliques , ,  et  ne sont pas en butée deux à deux (à 0 ou 
à 1) dans le cas du fonctionnement considéré. Cette condition est vérifiée pour la 
configuration  mais elle n’est plus vraie pour la configuration . Nous 
 
Figure 4.1 – Schéma de puissance du convertisseur pour un réseau monophasé 
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avons en effet mis en évidence, en fin de chapitre III, la saturation des rapports cycliques des 
bras  et  puis  et  respectivement sur l’alternance positive et négative de la tension 
réseau. Ainsi, pour ,  alors que pour , . 
L’étude des deux stratégies de mode commun peut alors être réalisée et généralisée en 
utilisant le même système d’équation donné ci-dessous : 
  (4.2) 
Dans ce système, le gain k appliqués à la tension d’alimentation vaut 1 pour  ou ½ 
pour . Le courant du bus continu idc est quant à lui défini par l’équation 
Erreur ! Source du renvoi introuvable.. 
  (4.3) 
La commande du système est alors déterminée à partir de cette modélisation. Pour cela, 
nous verrons dans les parties suivantes la mise en œuvre de correcteurs pour chaque stratégie 
de commande. Afin de mieux comparer les performances des boucles internes de courant, un 
même correcteur PI sera utilisé pour la boucle externe de tension. 
 
4.2.2 Correcteur à action proportionnelle intégrale (PI) 
Dans cette partie, le choix d’un correcteur PI a été fait à la fois pour l’asservissement des 
courants absorbés au réseau et pour la régulation de la tension de sortie. 
4.2.2.1 Commande du convertisseur fondée sur le principe de découplage 
Comme nous l’avons évoqué précédemment (section 3.4.2), après avoir appliqué la 
transformation permettant de découpler le système d’équation de la machine, les grandeurs 
commandées deviennent les différences de courant définies comme suit. 
 
  (4.4) 
 
Par conséquent, la synthèse des correcteurs PI s’effectue en considérant trois boucles de 
courant, chacune correspondant au contrôle de l’une de ces différences de courant et une 
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boucle de tension. Les caractéristiques dynamiques de chacune des boucles sont déterminées, 
pour les courants, à partir des valeurs des inductances et des résistances correspondant aux 
termes de la matrice impédance de la MSAP une fois diagonalisée (ici quasi-diagonalisée) et à 
partir de la résistance de charge et du condensateur pour la tension. Le quasi-découplage des 
équations de la machine assuré par le changement de base proposé, permet de se ramener à 
trois systèmes découplés du premier ordre, en ce qui concerne le contrôle des courants. La 
synthèse des correcteurs de courant et de tension suit alors la même procédure que celle 
présentée à la section 3.1.1 avec en particulier le contrôle de la tension  pour la boucle 
de tension. 
Les résultats de simulation et d’expérimentation sont présentés ci-dessous. Le modèle du 
système utilisé sur Matlab Simulink pour les simulations est un modèle moyen caractérisé par 
le système d’équation (4.2). La période d’échantillonnage des boucles de courant est de 50μs 
et de 100μs pour la boucle de tension. Les résultats de simulation et d’expérimentation sont 
présentés pour des échelons de consigne de la tension de sortie variant de 160 à 180 V. 
- Simulation : essai pour vmc = 0 et vmc = Udc / 2 
La Figure 4.2 représente l’allure de la tension du bus continu et des courants pour des 
correcteurs PI synthétisés à partir du modèle décrit précédemment (cf. Annexe 2). Une 
comparaison des deux cas étudiés est présentée. Nous pouvons constater que le temps de 
réponse en boucle fermée à 5% de la tension de bus Udc est égal à 300 ms, ceci correspond à la 
valeur imposée lors de la synthèse (cf. Figure 4.2 (a)). De façon attendue, une ondulation de 
tension inférieure à 1% à une fréquence de 100 Hz se superpose à la tension continue 
souhaitée. Cette ondulation est liée à la fluctuation de la puissance instantanée absorbée par le 
redresseur MLI en mode de fonctionnement monophasé. L’allure du courant absorbé au 
réseau permettant de maintenir le niveau de tension demandé sur le bus continu est donnée 
aux Figure 4.2 (b) et Figure 4.2 (c). Nous observons que ce courant est sinusoïdal (le taux de 
distorsion harmonique THD est égal à 1%) et en phase avec la tension réseau. Le facteur de 
puissance est donc très proche de l’unité. En simulation, à partir d’un modèle moyen, il est 
difficile d’observer l’impact de ce mode sur le comportement réel du convertisseur. Nous 
constatons que les performances sont équivalentes. 
Toutefois quelques différences sont tout de même visibles, comme le montre la Figure 4.3. 
En effet, le fonctionnement présenté à la section 3.4.5 est bien vérifié. Si la tension de mode 
commun est nulle (vmc = 0), les rapports cycliques de commande des IGBTs sont saturés à 0 
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sur une demi-période de la tension réseau, alors que si vmc = Udc / 2, les rapports cycliques des 
bras du redresseur MLI sont centrés autour de 0,5. 
 
vmc = 0 V      vmc = Udc / 2 
 
Figure 4.2 – Comparaison 1 des résultats de la stratégie 1 avec des régulateurs PI pour une variation 
de [160 – 180] V 
 
Figure 4.3 – Comparaison 2 des résultats de la stratégie 1 avec des régulateurs PI pour une régulation 
de Udc à 160 V  
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Compte tenu de la similitude des résultats de simulation obtenus pour les valeurs de vmc, 
une seule configuration de simulation sera présentée dans la suite du document. 
- Simulation : essai de robustesse 
Un test de robustesse a été réalisé afin d’analyser la sensibilité de la stratégie et des 
correcteurs mis en œuvre vis-à-vis d’éventuelles erreurs d’identification ou de variations des 
valeurs des éléments du modèle. Le test le plus critique a été identifié dans [LAC 11] comme 
étant une augmentation des inductances propres et mutuelles et de la résistance interne. Cet 
essai a été effectué et les résultats sont présentés à la Figure 4.4. Il montre, pour une variation 
paramétrique contraignante (+ 50%) des valeurs de la matrice inductance et de la résistance 
interne de la MSAP, sans aucune modification des paramètres de réglage de la commande, 
que la stabilité du système est maintenue. Néanmoins, l’erreur absolue ε traduisant l’écart du 
courant absorbé par rapport à la consigne est alors légèrement supérieure au test précédent. 
 
Nous allons maintenant vérifier les résultats précédents sur le banc expérimental 
SOFRACI. 
 
  
Figure 4.4 – Résultats de la stratégie 1 lors d’un test de robustesse avec des régulateurs PI pour une 
variation de [160 - 180] V et vmc =Udc/2 
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- Expérimentation : essai pour vmc = 0 
Les résultats expérimentaux présentés à la Figure 4.5 ont été réalisés dans les mêmes 
conditions de fonctionnement que celles imposées pour la simulation. L’acquisition des 
données a été effectuée comme présenté au paragraphe 3.3.2.4 du chapitre III, à l’aide du 
système dSPACE et ControlDesk ®. Dans cet essai, la consigne de tension de mode commun 
est imposée égale à 0. Nous constatons que la dynamique de la boucle de tension est 
respectée. Sur la Figure 4.5 (a) une ondulation de tension de 2 % peut être observée, bien 
qu’elle soit fortement marquée par du bruit de mesure. Comme nous l’avons mentionné 
précédemment, le régulateur de la tension de bus est synthétisé en . Ce régulateur 
introduit un léger bruit sur la consigne de courant (cf. Figure 4.5 (d)). Le facteur de puissance 
reste néanmoins très proche de 1. De plus nous constatons que l’erreur absolue ε présente un 
facteur 10 par rapport à la simulation dans les mêmes conditions, en particulier à cause du 
bruit de mesure. 
 
- Expérimentation : essai pour vmc = Udc / 2 
Dans cet essai, les résultats expérimentaux sont présentés pour une régulation de la tension 
du bus DC égal à 160 V et une consigne de tension de mode commun vmc = 80 V. 
  
Figure 4.5 – Résultats expérimentaux de la stratégie 1 avec des régulateurs PI pour une variation de 
[160 – 180] V et vmc =0 
 
 
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
150
160
170
180
190
(V
)
(a) Tension du bus continu
 
 
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
-5
0
5
(A
)
(b) Courant absorbé au réseau i
s
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08
-10
0
10
(c) Image tension réseau et courant absorbé
Temps (s)
 
 
U
dc
U
dc
*
V
res
/5 (V)
i
s
 (A)
1.5 1.55
175
180
185
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-2
0
2
(A
)
(d) Courants des enroulements moteur
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.1
-0.05
0
0.05
0.1
(e) Courant de la phase a
(A
)
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.5
0
0.5
(f) Erreur absolue  = i*
s
/2 -  i
ab
Temps (s)
(A
)
i
s
* /2
 i
ab
 i
a'b'
0*
 i
aa'bb'
/2
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-2
0
2
(A
)
(d) Courants des enroulements moteur
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-4
-2
0
2
4
x 10
-3 (e) Courant de la phase a
(A
)
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.05
0
0.05
(f) Erreur relative  = i*
s
/2 -  i
ab
Temps (s)
(A
)
i
s
* /2
 i
ab
  i
a'b'
0*
 i
aa'bb'
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-2
0
2
(A
)
(d) Courants des enroulements moteur
 
 
i
s
* /2
 i
ab
  i
a'b'
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-4
-2
0
2
4
x 10
-3 (e) Courant de la phase a
(A
)
 
 
0*
 i
aa'bb'
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.05
0
.05
(f) Erreur absolue  = i*
s
/2 -  i
ab
Temps (s)
(A
)
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-3
-2
-1
0
1
2
3
(A
)
(d) Courants des enroulements moteur
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-
5
x 10
-3 (e) Courant de la phase a
(A
)
 
 
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
0
0.5
1
(g) Repport cyclique 
a
Temps (s)
(V
)
i
s
* /2
 i
ab
  i
ab
0*
 i
aabb
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-3
-2
-1
0
1
2
3
(A
)
(d) Courants des enroulements moteur
 
 
i
s
* /2
 i
ab
 i
ab
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.1
-0.05
0.05
0.1
(e) Asservissement d'une différence de courant nulle
(A
)
 
 
0*
 i
aabb
/2
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
-0.5
0
0.5
(f) Erreur absolue  = i*
s
/2 -  i
ab
Temps (s)
(A
)
Commande du convertisseur électronique de puissance de la structure SOFRACI 
111 
 
Les résultats expérimentaux montrent que le système fonctionne également conformément 
à nos attentes dans ce mode. Notons que le courant absorbé au réseau est plus important que 
dans la configuration précédente. Cette différence est liée au mode de commutation des 
IGBTs du montage. Dans la configuration vmc = Udc / 2, l’ensemble des IGBTs du montage 
commutent tout le long de la période réseau, alors que la commande  provoque un 
mode de fonctionnement très différent dans lequel les commandes des bras des IGBTs sont 
alternativement saturées sur une demi-période réseau (cf. section 3.4.5). La réduction du 
nombre de commutation provoque une réduction significative des pertes par commutation. 
Cet effet est très sensible dans le mode de fonctionnement à faible niveau de courant absorbé 
comme celui testé ici. Ainsi, pour vmc = Udc / 2 un courant is de 3,2 A sera nécessaire pour 
maintenir la tension Udc à 160 V alors que 2,2 A sont suffisants pour vmc = 0. 
 
- Analyse des résultats expérimentaux 
Notons que sur le banc expérimental, la référence de courant est obtenue à partir de 
l’image de la tension réseau vres. En observant cette dernière sur les figures Figure 4.5 (c) et 
Figure 4.6 (b), nous remarquons que celle-ci est sensiblement déformée en particulier au 
niveau de sa valeur crête. La consigne de courant subit donc également cette même 
déformation. Nous allons maintenant présenter l’analyse spectrale des courants absorbés au 
réseau pour les deux consignes de tension de mode commun présentées ci-dessus. Les 
spectres des courants absorbés devront être évalués en regard de ceux de la tension, il est en 
effet normal de trouver un contenu spectral du courant absorbé de forme identique à celui de 
la tension réseau. Nous donnerons donc dans un premier temps le module de la transformée 
de Fourier discrète (TFD) de la tension réseau. Celui-ci est donné à la Figure 4.7. Les 
 
Figure 4.6 – Résultats expérimentaux de la stratégie 1 avec des régulateurs PI pour une régulation de 
Udc à 160 V et vmc =Udc/2 
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harmoniques prépondérants sont observés pour les rangs 5 et 7. Le THD correspondant est 
d’environ 1,6 %. 
Nous avons fait le choix de ne présenter à la Figure 4.8, que les TFD des grandeurs  et 
 pour le mode de fonctionnement avec une consigne de tension de mode commun égale 
à Udc / 2. En effet le contenu spectral est très similaire pour une consigne de tension de mode 
commun nulle. Comme la tension réseau, les courants absorbés présentent de faibles 
composantes aux rangs impairs. Notons toutefois la présence de faibles composantes 
harmoniques de rang pair traduisant une légère dissymétrie des courants. Le THD est égal à 
environ 2,3 % pour vmc = 0 V et à 2,5 % pour vmc = 80 V. Ces performances sont tout à fait 
acceptables en se référant à la norme IEC 61 000-3-2. 
 
Nous allons maintenant analyser l’impact du mode de commande sur le rendement de 
conversion. La configuration actuelle du banc en termes de réjection des effets des 
 
Figure 4.8 – TFD des courants  et  pour vmc =Udc/2 
 
 
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
1.2
1.4
1.6
1.8
Rang Harmonique
M
o
d
u
le
 (
A
)
 
 
 i
ab
 i
a'b'
 
Figure 4.7 – TFD de la tension réseau vres 
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perturbations CEM de mode commun, ne nous a pas permis d’effectuer des tests avec une 
tension de bus continu de 450V et une puissance égale à la puissance nominale de 3 kW 
correspondant au mode de fonctionnement en chargeur monophasé. Par conséquent, les 
indications fournies dans le tableau récapitulatif concernant le rendement sont à prendre avec 
précaution, compte tenu du faible niveau de puissance des essais. Elles permettent cependant 
de comparer les deux modes de fonctionnement étudiés. 
 THD (%) cos φ η (%) 
vmc = 0 2,3 0,98 88,2 
vmc = Udc/ 2 2,5 0,98 65 
Tableau 4.1 – Synthèse des performances de la stratégie 1 selon le mode de fonctionnement 
Comme expliqué précédemment, nous voyons l’importante réduction des pertes par 
commutation apportée par le mode vmc = 0. Cet effet est particulièrement visible ici car les 
niveaux des courant commutés sont faibles, les pertes par commutation sont donc dominantes. 
4.2.2.2 Commande sans découplage du convertisseur 
Les résultats obtenus avec la première stratégie, utilisant une transformée permettant de 
découpler les équations du système répondent parfaitement aux contraintes fixées par 
l’application en monophasé. Pour des raisons d’adaptabilités d’un type de charge monophasé 
à triphasé, nous souhaitons mettre en œuvre une seule et unique commande qui permettrait la 
charge des batteries quel que soit le type de réseau alternatif. Pour cela, nous souhaitons tester 
la commande directe des trois courants de la MSAP, sans transformation intermédiaire. Les 
résultats de simulations sont réalisés dans les mêmes conditions que précédemment, c’est-à-
dire que la synthèse du régulateur de tension a été effectuée à partir de . Dans ces essais, 
nous appliquons comme précédemment des échelons de consigne de la tension du  bus de 160 
à 180 V. Des correcteurs PI sont utilisés pour l’asservissement des courants et la régulation de 
tension. 
- Simulation : essai pour vmc = 0 
La Figure 4.9 montre les résultats de simulation obtenus pour une consigne de tension de 
mode commun nulle (sachant, comme nous l’avons mentionné précédemment, que ceux pour 
une consigne de tension de mode commun non nulle sont quasiment identiques). L’allure de 
la tension Udc, ainsi que l’amplitude du courant is sont identiques à la stratégie précédente. Les 
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Figure 4.9 (d), (e) et (f) montrent respectivement, l’allure des 4 courants sinusoïdaux de 
chaque enroulement moteur, la consigne de courant et la mesure du courant dans le premier 
enroulement, et enfin l’erreur absolue entre ces deux dernières. Contrairement à la stratégie 
précédente, les consignes de courant sont toutes sinusoïdales, avec un déphasage de 180° pour 
la consigne de la phase b. Dans cette configuration d’essai, les performances de la stratégie 
sans découplage sont équivalentes à celles de la stratégie 1. L’erreur ε conserve le même ordre 
de grandeur. 
 
Notons toutefois que les deux stratégies sont équivalentes uniquement lorsque la boucle de 
tension est régulée. En effet, les résultats présentés à la Figure 3.22 mettent en évidence un 
déphasage plus important entre la consigne et la mesure de courant pour la seconde stratégie, 
lorsque seuls les courants sont asservis. La boucle de tension corrige donc une part de l’erreur 
commise sur les boucles de courants. 
- Simulation : test de robustesse 
Les courbes du test de robustesse, de la Figure 4.10, ont été obtenues dans les mêmes 
conditions de simulation que pour la stratégie 1. C’est-à-dire pour une variation paramétrique 
de 50% de la matrice inductance et de la résistance interne de la MSAP. La stabilité du 
système est maintenue. 
 
Figure 4.9 – Résultats de la stratégie 2 avec des régulateurs PI pour une variation de [160 – 180] V et 
vmc =0 
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- Expérimentation : test pour vmc = 0 
La validation expérimentale de la stratégie de commande sans découplage magnétique a 
été réalisée dans les mêmes conditions que lors des simulations. La Figure 4.11 montre 
l’allure des grandeurs caractéristiques du système pour une tension de mode commun nulle. 
La tension du bus continu suit la variation de tension de 160 à 180 V avec la dynamique 
spécifiée. L’ondulation de tension est d’environ 2%. Les oscillations constatées en simulation 
sont noyées par le bruit de mesure de la tension. La Figure 4.11 (d) montre l’équilibrage des 
courants des enroulements moteur. La consigne de courant issue de la régulation de tension 
est bruitée, et le courant dans la phase a présente un léger déphasage par rapport à celle-ci. 
L’erreur absolue ε est 10 fois supérieure à la valeur de simulation attendue. 
 
Figure 4.10 – Résultats de la stratégie 2 lors d’un test de robustesse avec des régulateurs PI pour une 
variation de [160 - 180] V et vmc =Udc/2 
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- Expérimentation : test pour vmc = Udc / 2 
Un second test expérimental a été réalisé pour une régulation de la tension du bus continu à 
160 V. Nous constatons dans ce mode de fonctionnement que le déphasage entre la consigne 
et la mesure de courant est moins important (cf. Figure 4.12(c)). Le bon fonctionnement des 
asservissements mis en place est vérifié. 
 
- Analyse des résultats expérimentaux 
Pour la méthode sans découplage, le taux de distorsion harmonique des courants a été 
évalué pour les deux modes vmc =Udc/2 et vmc =0. Soit 2,5 % pour une tension de mode 
 
Figure 4.12 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs PI pour une régulation de 
Udc à 160 V et vmc =Udc/2 
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Figure 4.11 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs PI pour une variation de 
[160 – 180] V et vmc =0 
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commun nulle et 2,6 % dans l’autre cas. L’analyse fréquentielle donnée à la Figure 4.13 
correspond au pire cas, correspondant au THD le plus important. Notons la présence 
d’harmoniques de rangs 2, 3, 5 et 7. Le contenu spectral des courants absorbés au réseau ne 
dépasse pas les limites fixées par la norme. 
 
Une synthèse des performances de cette stratégie est présentée dans le Tableau 4.2. 
Lorsque la tension , le facteur de puissance très légèrement dégradé, en revanche, 
compte tenu de la réduction du nombre de commutation, le rendement énergétique est bien 
meilleur comparé à la configuration . 
 THD (%) cos φ η (%) 
vmc = 0 2,5 0,96 81,6 
vmc = Udc/ 2 2,6 0,98 65,7 
Tableau 4.2 – Synthèse des performances de la stratégie 2 selon le mode de fonctionnement 
4.2.2.3 Bilan des deux stratégies de commande 
Cette section a présenté deux stratégies de commande distinctes pour l’asservissement des 
boucles de courants. L’une utilise une méthode permettant de réaliser un découplage des 
équations d’état du système, l’autre assure un contrôle direct des courants dans les phases. 
Afin de pouvoir comparer les performances de chacune d’entre elles, des correcteurs PI ont 
été utilisés dans les deux cas. Les résultats de simulation et d’expérimentation présentés ont 
montré une similitude des performances lors du contrôle des boucles de tension et de 
courants. Il a également été démontré pour l’asservissement des boucles de courants que 
l’erreur absolue est moins importante pour la stratégie utilisant une transformation. De même, 
 
Figure 4.13 – TFD des courants pour la stratégie 2 (PI) avec vmc =Udc/2 
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en cas de déséquilibre conséquent de l’une des phases, la stratégie 1 maintient la stabilité du 
système (cf. chapitre III). 
En complément à chaque stratégie, deux modes de fonctionnement ont été décrit selon la 
tension de mode commun vmc, définie comme étant la tension image du décalage commun 
imposé aux rapports cycliques des bras de la structure. Les meilleures performances en termes 
de rendement du système ont été obtenues en imposant une tension vmc nulle. En effet, le 
nombre de commutation des IGBTs est alors fortement réduit. Le tableau ci-dessous 
synthétise les différents tests effectués et les performances obtenues. 
 Stratégie 1 – Correcteurs PI Stratégie 2 – Correcteurs PI 
 vmc = 0 vmc = Udc / 2 vmc = 0 vmc = Udc / 2 
Rendement     
THD     
Facteur de puissance     
Robustesse     
Sensibilité aux bruits     
Tableau 4.3 – Synthèse générale des performances des deux stratégies 
De façon générale, les deux stratégies permettent de répondre aux spécifications. 
Cependant, le point critique des essais expérimentaux présentés ici reste le faible niveau de 
puissance. Ceci se traduit directement sur le rendement global du système. 
 
4.2.3 Correcteur numérique fondé sur le placement de pôles : RST 
Les correcteurs de courants qui ont été testés dans les sections précédentes, de type PI, sont 
dimensionnés pour annuler l’erreur statique en régime permanent. Dans notre cas, les 
consignes de courant étant sinusoïdales, une erreur dynamique persiste. Nous parlerons alors 
de précision dynamique à une référence sinusoïdale. Afin d’annuler cette erreur, des 
correcteurs RST intégrant la nature de la consigne lors du dimensionnement seront présentés. 
Pour cela, nous rappellerons dans un premier temps une méthode de synthèse du correcteur 
RST classique, avant de présenter celle du correcteur RST pour une consigne sinusoïdale. La 
section précédente ayant permis de mettre en évidence que le découplage magnétique des 
expressions analytiques du système n’est pas indispensable pour permettre le fonctionnement 
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de l’application, les tests de simulation et d’expérimentation qui seront présentés par la suite 
n’utiliseront que la stratégie 2 (sans découplage). 
4.2.3.1 Synthèse du correcteur RST classique 
L’objectif de cette partie est de rappeler une méthode de synthèse d’une commande 
numérique par placement de pôles robustes. Comparé au correcteur PI, dont la synthèse est 
effectuée à temps continu, puis une discrétisation par une transformation d’Euler ou de Tustin, 
ici, la synthèse est réalisée directement à temps discret. Le schéma de principe d'un système 
commandé par un correcteur RST classique est présenté à la Figure 4.14. 
 
La structure de commande basée sur un correcteur RST consiste en la mise en place de 
trois polynômes en , ,  et , où Y(z) représente la sortie et Y
*
(z) la 
consigne. Le placement de pôles sera donc effectué par une approche polynômiale. Dans le 
schéma de principe, le système à commander est mis sous la forme . Deux 
types de perturbations peuvent être considérés : Ds(z) représente les perturbations de mesure, 
tandis que De(z) à l’entrée du processus représente les perturbations sur l’entrée de 
commande. La forme générale de la loi de commande est donnée par l’équation suivante. 
  (4.5) 
La sortie du système bouclé vaut quant à elle : 
  (4.6) 
A partir des relations du procédé (4.6) et du correcteur (4.5), nous établissons les fonctions 
de transfert du système bouclé, comme le montre la Figure 4.15. 
 
Figure 4.14 – Schéma de principe d’un correcteur numérique RST 
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Toutes les fonctions de transferts précédentes ont le même dénominateur, le polynôme 
caractéristique Am(z
-1
) défini tel que : 
  (4.7) 
Afin de synthétiser le correcteur, la loi de commande recherchée est telle que le système 
bouclé ait une fonction de transfert  donnée par l’équation (4.8). 
 
 
 
(4.8) 
Cette fonction de transfert est la seule à considérer, si les perturbations Ds(z) et De(z) sont 
nulles ou parfaitement compensées. 
Les polynômes  et  sont obtenus par une stratégie de placement de pôles et 
sont les solutions de l'équation diophantienne (4.7) [DEL 98], en y replaçant les éventuelles 
simplifications et spécifications. En effet, à partir des fonctions de transfert de la Figure 4.15, 
nous constatons que le polynôme  intervient au niveau des perturbations. Certaines 
hypothèses peuvent donc être émises sur le choix de  afin de rejeter une perturbation. 
Si nous considérons un modèle de perturbation dont le transfert s’écrit : , 
alors, la réponse temporelle fera apparaître les modes de  et de . Pour que les 
modes dus à la perturbation soient inexistants, le polynôme  doit être factorisé dans 
. Ce raisonnement est valable aussi bien pour une perturbation d’entrée que pour une 
perturbation de sortie. Ainsi, afin de rejeter par exemple une perturbation constante De(z) en 
régime permanent,  peut s’écrire sous la forme . 
De plus, le polynôme  doit vérifier la contrainte  afin d'assurer un gain 
unitaire du transfert  en régime permanent. Le choix du polynôme T est laissé 
 
Figure 4.15 – Fonctions de transfert du système bouclé en fonction de la sortie du système Y(z) et de la 
commande U(z) 
 
A(z-1) S(z-1) 
Am(z
-1)
B(z-1) T(z-1) 
Am(z
-1)
B(z-1) S(z-1) 
Am(z
-1)
Ds(z)
De(z)
Y*(z)
Y(z)
-A(z-1) R(z-1) 
Am(z
-1)
A(z-1) T(z-1) 
Am(z
-1)
-B(z-1) R(z-1) 
Am(z
-1)
Ds(z)
De(z)
Y*(z)
U(z)
Commande du convertisseur électronique de puissance de la structure SOFRACI 
121 
 
libre au concepteur. Il peut être utilisé pour simplifier le transfert de suivi 
 [LAC 12]. 
Les degrés des polynômes R et S dépendent du type de régulateur, propre ou strictement 
propre. Le choix d’un régulateur strictement propre est adopté dans ce travail. Si le degré de A 
est égal à n, alors le degré des polynômes S, R et Am sont respectivement n+1, n et 2n+1. 
 
La méthode expliquée ci-dessus peut être résumée par les quelques points suivants : 
- Identification, modélisation et discrétisation du procédé ; 
- Choix des pôles du polynôme Am ; 
- Spécification des perturbations 
- Résolution de l’équation de diophantienne ; 
- Calcul des polynômes R et S. 
Dans le chapitre III, nous avons montré que les boucles de courant et de tension du 
système se modélisent par une fonction de transfert du premier ordre. Dans le but d’illustrer la 
méthode de synthèse du correcteur RST classique, l’exemple d’un système du premier ordre 
 est présenté ci-dessous. La fonction de transfert à temps discret s’écrit : 
  (4.9) 
où K est un gain statique, a = e
-Ts/τ
 et Ts est la période d'échantillonnage. Les polynômes 
 et  sont alors définis par : 
 
 
 
(4.10) 
Les pôles de la boucle fermée sont définis dans le plan complexe, puis transposés dans le 
plan de la variable z : 
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(4.11) 
Le polynôme  s’écrit alors sous la forme : 
 
 
 
(4.12) 
Le développement de l’équation diophantienne (4.7) permet de définir les relations entre 
les coefficients des polynômes R, S et , et conduit à la résolution du système d’équations 
(4.13) : 
  (4.13) 
En pratique, dans le but de protéger l’électronique de puissance et le système, les sorties 
des correcteurs sont généralement saturées. Pour garantir le bon comportement du régulateur, 
un effet anti-windup est introduit comme le montre la Figure 4.16 [DEL 98]. 
 
Comme mentionné précédemment,  est un paramètre de réglage libre. Par 
conséquent, toujours en respectant les contraintes citées précédemment, il est défini tel que : 
 
 
Figure 4.16 – Schéma de principe d’un correcteur numérique RST avec anti-windup 
 
 
1/F(z-1)
U(z-1)Y*(z)
Régulateur
Y(z)
R(z-1)
S(z-1) - F(z-1)
R(1) / F(1)
-
+
+
+
Uc(z
-1)
0
Saturation
B(z-1)
A(z-1)
Processus
De(z)
+ +
Commande du convertisseur électronique de puissance de la structure SOFRACI 
123 
 
  (4.14) 
où le polynôme F est un polynôme de réglage de . A partir de la Figure 4.15, le 
transfert Y(z) / Y
*
(z) montre que le polynôme  contient les zéros permettant de modeler 
la dynamique en poursuite. Ainsi, dans le cadre de l’exemple, par compensation, trois 
configurations sont possibles [LAC 11] : 
- Pour un système en boucle fermée du troisième ordre :  est scalaire, le 
polynôme  vaut  ; 
- Pour un système du second ordre :  est un polynôme du 1er degré égal à 
. Par conséquent  ; 
- Pour un système du premier ordre :  est un polynôme du 2nd degré égal à 
. Donc . 
Les trois correcteurs des boucles de courant de la structure SOFRACI sont synthétisés à 
partir de l’exemple précédent. Dans les sections suivantes, les résultats obtenus par simulation 
et les résultats expérimentaux seront présentés. Rappelons que nous avons fait le choix de ne 
réaliser ces essais que pour la stratégie sans découplage magnétique (stratégie 2). 
4.2.3.2 Simulation 
Les résultats de simulation ont été obtenus à partir d’un modèle moyen du système sur 
Matlab Simulink, caractérisé par le système d’équation (4.2). La période d’échantillonnage 
des boucles de courant et de tension est respectivement de 50μs et de 100μs. La structure du 
correcteur RST avec anti-windup a été mise en œuvre en visant une réponse temporelle du 
système en boucle fermée du 1
er
 ordre. La régulation de la boucle de tension reste inchangée 
et est donc toujours effectuée en . 
Les résultats de simulation sont présentés pour des échelons de consigne de la tension de 
sortie variant de 160 à 180 V. Nous avons vu au paragraphe 4.2.2, que la tension de mode 
commun vmc n’avait pas d’influence sur les résultats de simulation, par conséquent, nous ne 
présenterons que les résultats correspondant à vmc = Udc / 2. 
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- Simulation : essai pour vmc = Udc / 2 
La Figure 4.17 représente l’allure de la tension du bus continu et des courants pour des 
correcteurs RST classique, dont les coefficients sont résumés dans le Tableau 4.4. 
R   
S   
T   
F   
Tableau 4.4 – Valeur des coefficients des polynômes R, S et T 
 
Les performances de la boucle de tension sont identiques à celles du paragraphe 4.2.2. Le 
temps de réponse à 5% de la boucle de tension de 300 ms est bien vérifié. Une ondulation de 
tension de 1% est observée. Nous constatons que les quatre courants suivent une consigne 
sinusoïdale, néanmoins, le déphasage entre la consigne et la mesure de courant est ici plus 
important que lors des simulations effectuées dans les mêmes conditions pour un correcteur 
PI. Les correcteurs RST ne parviennent pas à annuler l’erreur dynamique pour une consigne 
sinusoïdale. 
 
Figure 4.17 – Résultats de la stratégie 2 avec des régulateurs RST classique pour une variation de 
[160 - 180] V et vmc =Udc/2 
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- Simulation : essai de robustesse 
Un test de robustesse a été réalisé afin d’analyser la sensibilité de la stratégie et des 
correcteurs mis en œuvre vis-à-vis d’éventuelles erreurs d’identification ou de variations des 
valeurs des éléments du modèle. Le test le plus critique visible à la Figure 4.18, pour une 
variation paramétrique contraignante (+ 50%) des valeurs de la matrice inductance et de la 
résistance interne de la MSAP, sans aucune modification des paramètres de réglage de la 
commande, démontre que la stabilité du système est maintenue. Néanmoins, l’erreur absolue ε 
traduisant l’écart du courant absorbé par rapport à la consigne augmente légèrement par 
rapport à la configuration précédente au test précédent. 
 
Nous allons maintenant vérifier les résultats précédents sur le banc expérimental 
SOFRACI. 
4.2.3.3 Expérimentation 
La validation expérimentale de la stratégie de commande sans découplage magnétique, 
utilisant des correcteurs RST classique, a été réalisée dans les mêmes conditions que lors des 
simulations. 
 
 
Figure 4.18 – Résultats de la stratégie 2 lors d’un test de robustesse avec des régulateurs RST classique 
pour une variation de [160 - 180] V et vmc =Udc/2 
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- Expérimentation : test pour vmc = 0 
La figure ci-dessous montre l’allure des grandeurs caractéristiques du système pour une 
tension de mode commun nulle. La tension du bus continu suit la variation de tension de 160 
à 180 V avec la dynamique spécifiée. L’ondulation de tension est d’environ 2%. Les 
oscillations constatées en simulation sont noyées par le bruit de mesure de la tension. La 
Figure 4.19 (d) montre l’équilibrage des courants des enroulements moteur. Ceux-ci 
présentent une légère déformation. La consigne de courant issue de la régulation de tension 
est bruitée, et le courant dans la phase « a » présente un léger déphasage par rapport à celle-ci. 
L’erreur absolue ε est supérieure à la valeur de simulation attendue, mais garde le même ordre 
de grandeur. 
 
- Expérimentation : test pour vmc = Udc / 2 
Un second test expérimental a été réalisé pour une régulation de la tension du bus continu à 
160 V. Nous constatons dans ce mode de fonctionnement que le déphasage entre la consigne 
et la mesure de courant est du même ordre de grandeur (cf. Figure 4.20(c)). Le bon 
fonctionnement des asservissements mis en place est vérifié. 
 
Figure 4.19 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs RST classique pour une 
variation de [160 – 180] V et vmc =0 
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Pour réguler la tension Udc à 160 V, si la tension vmc est nulle, un courant d’amplitude 
maximale de 1,6 A (cf. Figure 4.19(e)) suffit, alors que si vmc = Udc / 2, un courant 
d’amplitude maximale de 2,1 A est nécessaire. En effet, comme nous l’avons mentionné à la 
fin du chapitre III (3.4.5), les pertes par commutation sont bien plus importantes pour un cas 
que pour l’autre. 
4.2.3.4 Analyse 
Dans le but d’analyser les résultats expérimentaux présentés, le taux de distorsion 
harmonique des courants a été déterminé. Soit 3,3 % pour une tension de mode commun nulle 
correspondant au cas ayant le plus de déformations. L’analyse fréquentielle donnée à la 
Figure 4.21 correspond au pire cas. Notons la présence d’harmonique de rangs 3, 5, 7 comme 
pour les correcteurs PI (cf. Figure 4.8 et Figure 4.13), mais aussi de l’harmonique de rang 8. 
Nous retrouvons donc naturellement les composantes de la tension réseau vres (à l’origine de 
 
Figure 4.20 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs RST classique pour une 
régulation de Udc à 160 V et vmc =Udc/2 
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Figure 4.21 – TFD des courants pour la stratégie 2 (RST classique) avec vmc =0 
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la consigne de courant). L’amplitude non négligeable de l’harmonique de rang 8 est en partie 
responsable de la déformation plus prononcée. Néanmoins, le contenu spectral des courants 
absorbés au réseau ne dépasse pas les limites fixées par la norme. 
Une synthèse des performances de cette stratégie est présentée dans le Tableau 4.5. 
Lorsque la tension , le rendement est ici encore meilleur comparé à celui obtenu pour 
. 
 THD (%) cos φ η (%) 
vmc = 0 3,3 0,96 77 
vmc = Udc/ 2 3,1 0,97 64 
Tableau 4.5 – Synthèse des performances de la stratégie 2 selon le mode de fonctionnement 
Pour conclure sur l’utilisation du correcteur RST, les performances obtenues lors des essais 
expérimentaux sont similaires à ceux obtenues avec des correcteurs de type PI. Cependant, 
des déformations plus importantes ont été observées par rapport au correcteur PI pour une 
tension de mode commun nulle, ainsi qu’un rendement global plus faible bien que nous ayons 
du mal à justifier cette dégradation sensible. Au niveau du facteur de puissance aucun des 
deux types de correcteurs PI ou RST ne se distinguent. 
Lors de la synthèse du correcteur RST, nous avons mentionné la possibilité d’introduire 
une spécification sur le polynôme S dans le but de rejeter une perturbation d’entrée ou de 
sortie quelle que soit la forme de perturbation. Sur ce même principe, il est possible d’imposer 
le polynôme T de façon à suivre une consigne spécifique et de minimiser l’erreur dynamique. 
Cette méthode sera présentée dans la partie suivante. 
 
4.2.4 Correcteur RST pour consignes sinusoïdales 
Le régulateur RST présenté dans la section précédente permet d’annuler l’erreur statique 
en présence d’une consigne constante comme bon nombre d’autres régulateurs. Toutefois, en 
présence de consignes polynomiales (rampe, entrée parabolique,etc.) ou sinusoïdale, l’erreur 
ne peut être annulée en pratique. Afin d’y remédier, nous présentons dans ce paragraphe, un 
régulateur RST plus évolué, intégrant dès la phase de conception, la prise en compte de la 
forme de la consigne. Compte tenu de l’application, ici nous traiterons le cas des consignes 
sinusoïdales. 
Commande du convertisseur électronique de puissance de la structure SOFRACI 
129 
 
4.2.4.1 Synthèse du correcteur RST « sinusoïdal » 
Les différentes étapes présentées pour la conception d’un correcteur RST dit classique 
restent vraies. Il faut effectivement commencer par modéliser le processus sous forme de 
fonction de transfert, en décomposant cette fois-ci les polynômes du numérateur et du 
dénominateur, tel que : 
  (4.15) 
où les polynômes  et  contiennent tous les pôles, zéros et les retards purs du 
système que l’on ne souhaite pas compenser ou qui ne sont pas compensables. De plus, les 
pôles et les zéros extérieurs ou sur le cercle unité, ainsi que les éventuels retards purs seront 
obligatoirement placés dans  et . Les polynômes  et  
contiennent tous les autres termes. En reprenant l’exemple précédent d’une fonction de 
transfert du premier ordre (équation (4.9)), ces polynômes valent : 
 
  (4.16) 
 
La loi de commande recherchée est identique à celle de l’équation (4.8). Dans les 
compensations de pôles et de zéros qui suivront, toute compensation qui conduirait à mettre 
en défaut la stabilité interne du système bouclé sera interdite. L’une des conséquences de cette 
contrainte est que le polynôme  ne peut être un facteur de , car cela 
impliquerait que les fonctions de transferts partielles  et  
(cf. Figure 4.15) possèdent des pôles instables. Pour éviter cela,  doit donc diviser 
 [GOD 03-2]. 
  (4.17) 
En supposant les termes de perturbations nulles, la fonction de transfert du système bouclé 
est donnée par l’expression (4.18). 
  (4.18) 
La principale différence au niveau de la conception réside alors dans la détermination du 
polynôme  et donc du polynôme . Pour déterminer ce dernier, nous allons 
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exprimer l’erreur entre la consigne et la grandeur asservie et définir les contraintes afin 
d’annuler cette erreur. A partir de l’équation (4.8), la fonction de transfert entre la consigne 
Y
*
(z) et l’erreur  est donnée par l’équation (4.19). 
  (4.19) 
L’application du théorème de la valeur finale pour une consigne sinusoïdale de pulsation 
ωs n’étant pas applicable, nous considérons son module défini par l’équation (4.20). 
  (4.20) 
Afin d’annuler l’erreur pour une consigne sinusoïdale de pulsation ωs, il est nécessaire 
d’introduire un zéro dans la fonction de transfert à cette fréquence. Pour cela, le produit 
 doit diviser le polynôme . Dès lors, 
l’équation dite équation diophantienne auxiliaire est définie [OST 99, OST 05]. 
  (4.21) 
où  est un polynôme inconnu à déterminer et dont l’ordre est un degré de liberté. La 
fonction de transfert du système bouclé désirée dans le cadre de l’exemple est du second 
ordre, soit : 
  (4.22) 
avec . En imposant la bande passante  et le facteur d’amortissement , les 
polynômes  et  deviennent les solutions de l’équation (4.21), où la consigne 
sinusoïdale intervient clairement. Après résolution de l’équation  et  valent : 
 
 
 
(4.23) 
avec, 
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L’expression de  correspond à une solution d’ordre minimale. Par conséquent, les 
polynômes ,  et  sont obtenus par la résolution l’équation (4.18). Pour 
déterminer polynômes  et  la méthode de résolution est identique à celle du 
correcteur RST classique. 
A noter qu’il est possible de modifier la réponse du système bouclé vis-à-vis de 
perturbations, sans influencer le comportement par rapport à la consigne d’entrée. Pour cela, 
un polynôme  multiplie le numérateur et le dénominateur de l’équation (4.18). Le 
polynôme  contient des modes qui n’apparaissent pas dans la fonction de transfert 
. Il peut alors servir à modifier la réponse du système bouclé aux entrées de 
perturbation sans influencer le comportement vis-à-vis de la consigne. Pour cela, le polynôme 
 est introduit au niveau du polynôme , comme le montre la Figure 4.22. Par 
exemple, l’introduction d’un terme , produira un effet de filtrage de ces 
perturbations plus ou moins accentué, selon que le pôle  sera lent ou rapide. Dans le cas 
où un tel effet n’est pas recherché, le filtre polynomial A0 est imposé égale à 1 [GOD 03-2]. 
 
La méthode expliquée ci-dessus peut être résumée par les quelques points suivants : 
- Identification, modélisation et discrétisation du procédé ; 
- Décomposition des polynômes du système (A+, A-, B+, B-) ; 
- Choix de la pulsation et de l’amortissement du polynôme Am ; 
- Si effet de filtrage souhaité sur les perturbations, introduction du polynôme A0, 
sinon A0 = 1 ; 
 
Figure 4.22 – Schéma de principe d’un correcteur numérique RST avec filtrage des entrées de 
perturbations 
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- Résolution de l’équation de diophantienne auxiliaire (Bm, L)  et détermination du 
polynôme T ; 
- Résolution de l’équation de diophantienne et calcul des polynômes R et S. 
Cette seconde synthèse du correcteur RST « sinusoïdal » sera appliquée au système étudié, 
en vue de comparer ces performances par rapport aux autres correcteurs. 
4.2.4.2 Simulation 
Les résultats de simulations sont réalisés dans les mêmes conditions que précédemment, 
c’est-à-dire que la synthèse du régulateur de tension a été effectuée à partir de . Dans ces 
essais, nous appliquons comme précédemment des échelons de consigne de la tension du bus 
continu de 160 à 180 V. En simulation seule la configuration vmc = Udc / 2 sera présentée. 
- Simulation : essai pour vmc = 0 
La Figure 4.23 montre les résultats de simulation obtenus. L’allure de la tension Udc, ainsi 
que l’amplitude du courant is sont identiques aux résultats obtenus avec correcteur précédent. 
 
La Figure 4.23 (e) montre l’allure de la consigne de courant et la mesure de courant dans le 
premier enroulement, et la Figure 4.23 (f) montre l’erreur absolue entre ces deux dernières. 
 
Figure 4.23 – Résultats de la stratégie 2 avec des régulateurs RST « sinusoïdal » pour une 
variation de [160 – 180] V et vmc = 0 
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Contrairement au correcteur RST classique, l’erreur ε est au moins 10 fois moins importante. 
La précision dynamique est donc bien réduite. Les coefficients des correcteurs de type RST 
« sinusoïdal » utilisés, sont résumés dans le Tableau 4.6. 
R   
S   
T   
F   
Tableau 4.6– Valeur des coefficients des polynômes R, S et T (cas sinusoïdal) 
- Simulation : test de robustesse 
Les courbes du test de robustesse, de la Figure 4.24, ont été obtenues dans les mêmes 
conditions de simulation que pour le correcteur RST classique. 
 
Ainsi pour une variation paramétrique de 50% des valeurs de la matrice inductance et de la 
résistance interne de la MSAP. La stabilité du système est maintenue. 
 
 
Figure 4.24 – Résultats de la stratégie 2 lors d’un test de robustesse avec des régulateurs RST 
« sinusoïdal » pour une variation de [160 - 180] V et vmc =Udc/2 
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- Analyse des résultats de simulation des deux correcteurs RST 
Une analyse fréquentielle du transfert en boucle fermée est effectuée afin de comparer les 
deux synthèses de correcteurs RST testées. Cette comparaison peut être réalisée à la Figure 
4.25 qui montre que le gain du RST « sinusoïdal » est toujours supérieur à celui du RST 
classique. L’atténuation pour les hautes fréquences est donc beaucoup moins importante pour 
le RST « sinusoïdal ». Cela justifie la précision de ce dernier. 
 
4.2.4.3 Expérimentation 
La validation expérimentale de la stratégie de commande sans découplage magnétique, 
utilisant des correcteurs RST « sinusoïdal », a été réalisée dans les mêmes conditions que lors 
des simulations. 
- Expérimentation : test pour vmc = 0 – boucle de tension en Udc
2
 
La Figure 4.26 montre les résultats expérimentaux obtenus dans le cadre d’une régulation 
de la boucle de tension par un correcteur PI sur la tension Udc
2
 et d’un asservissement des 
courants par des correcteurs RST dit « sinusoïdaux ». Sur la Figure 4.26 (a), il est possible 
d’observer de nombreuses pertes de contrôle de la tension du bus continu Udc. Lors de ces 
pertes de contrôle, la consigne de courant est fortement bruitée, le courant tente néanmoins de 
suivre cette consigne. L’association d’un correcteur RST dont le gain est élevé (cf. Figure 
4.25) à un correcteur qui régule le carré de la tension Udc, amplifie d’autant plus les bruits de 
mesures. Il n’est alors pas possible d’analyser les performances de ce correcteur dans ce mode 
 
Figure 4.25 – Analyse fréquentielle en boucle fermée des deux correcteurs RST 
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de fonctionnement. Bien que l’asservissement semble fonctionner, il est très instable vis-à-vis 
des bruits de mesures sur la tension du bus continu. 
 
Afin de pouvoir tester les performances du correcteur RST « sinusoïdal », sachant que 
l’association des boucles tension/courants en cascade est fortement sensible aux bruits, le 
régulateur de tension présenté à la Figure 3.9 (p. 82) est utilisé. 
- Expérimentation : test pour vmc = 0 – boucle de tension d’un Boost 
La Figure 4.27 montre les résultats expérimentaux dans le cadre d’un test où la boucle de 
régulation de tension utilisée a été dimensionnée comme pour un convertisseur Boost 
(conversion continu-continu) et où les boucles de courants sont asservis par des correcteurs de 
type RST « sinusoïdal » avec la stratégie 2. Ici, la tension de mode commun est imposée 
nulle. En analysant la réponse de la tension du bus continu à un échelon, on constate que le 
temps de réponse de 300 ms spécifié n’est pas respecté. En effet, la dynamique est moins 
rapide, ce résultat se justifie car le régulateur et la compensation mis en œuvre ici ne gèrent 
pas l’aspect sinusoïdal de la tension d’alimentation vres. En revanche, les quatre courants de 
phase sont bien asservis. La comparaison des grandeurs présentées aux Figure 4.27 (d), (e) et 
(f) avec celles des Figure 4.19 (d), (e) et (f) montre que le RST « sinusoïdal » réduit nettement 
l’erreur dynamique par rapport au RST classique. L’objectif recherché est donc atteint. 
 
Figure 4.26 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs RST « sinusoïdal » pour 
une variation de [160 – 180] V et vmc =0 (Boucle de tension en Udc
2
) 
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L’erreur absolue ε est toutefois 10 fois supérieure à celle de la simulation dans les mêmes 
conditions mais il est difficile d’effectuer une comparaison pertinente, les niveaux de bruit 
rejaillissant sur l’erreur étant très importants. 
 
- Expérimentation : test pour vmc = Udc/2 – boucle de tension d’un Boost 
Un second essai a été réalisé en modifiant uniquement la tension de mode commun. La 
Figure 4.28 montre les résultats pour une régulation de la tension Udc à 160V. Les 
performances sont équivalentes à l’essai précédent. 
 
Figure 4.27 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs RST « sinusoïdal » pour 
une variation de [160 – 180] V et vmc =0 (Boucle de tension d’un Boost) 
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Figure 4.28 – Résultats expérimentaux de la stratégie 2 avec des régulateurs RST « sinusoïdal » pour 
une régulation de Udc à 160 V et vmc = Udc/2 (Boucle de tension d’un Boost) 
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4.2.4.4 Analyse 
Tout comme pour les correcteurs précédents, le taux de distorsion harmonique des courants 
a été déterminé. Un taux de 1,8 % a été calculé pour une tension de mode commun non nulle 
correspondant à la configuration la plus défavorable. L’analyse fréquentielle donnée à la 
Figure 4.29 montre la présence d’harmonique de rangs 3, 5, 7 comme pour les correcteurs 
précédents. Nous obtenons ici le contenu spectral le moins riche de toutes les configurations 
testées jusqu’à présent. Attention ce résultat doit être pris avec précaution car la boucle de 
tension étant différente, la consigne de courant est beaucoup moins déformée que dans les 
configurations précédemment testées. 
 
Une synthèse des performances de cette stratégie est présentée dans le Tableau 4.7. 
 THD (%) cos φ η (%) 
vmc = 0 1,8 % 0,98 83 
vmc = Udc/ 2 1,8 % 0,98 67 
Tableau 4.7 – Synthèse des performances de la stratégie 2 selon le mode de fonctionnement (RST 
« sinusoïdal ») 
Les performances obtenues avec ce correcteur sont globalement et de loin les meilleurs de 
tous ceux déjà obtenus, toutefois l’utilisation d’une régulation de tension différente fausse 
quelque peu l’analyse. Ce qu’il faut retenir de ces derniers essais expérimentaux, c’est le juste 
compromis entre précision et stabilité. En effet, le correcteur RST « sinusoïdale » de part son 
gain élevé, offre une meilleure précision par rapport aux correcteurs précédents et par 
conséquent est aussi beaucoup plus sensible aux bruits. 
 
Figure 4.29 – TFD des courants pour la stratégie 2 (RST « sinusoïdal ») avec vmc =Udc/2 
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4.2.4.5 Bilan des deux correcteurs RST 
Cette section a présenté deux synthèses de correcteur fondé sur le placement de pôles RST, 
pour l’asservissement des boucles de courants. Afin de pouvoir comparer les performances de 
chacune d’entre elles, des résultats de simulation et d’expérimentation ont été présentés. Le 
correcteur RST classique a montré des performances proches d’un correcteur PI. En revanche, 
le correcteur RST « sinusoïdal » fortement sensible aux bruits, n’a pas fourni de résultats 
satisfaisant lors de la régulation de la tension en Udc
2
.  
Deux modes de fonctionnement ont été décrits selon la tension de mode commun vmc. Les 
meilleures performances en termes de rendement du système ont été obtenues en imposant 
cette tension nulle. Le tableau ci-dessous synthétise les différents tests effectués et les 
performances obtenues. 
 Stratégie 2 – Correcteurs RST Stratégie 2 – Correcteurs RST sinus 
 vmc = 0 vmc = Udc / 2 vmc = 0 vmc = Udc / 2 
Rendement     
THD     
Facteur de puissance     
Robustesse     
Sensibilité aux bruits     
Tableau 4.8 – Synthèse générale des performances des deux correcteurs RST 
 
4.2.5 Conclusion des essais lors de la charge monophasé 
Les paragraphes précédents ont présenté différents résultats de simulations et 
d’expérimentations pour une configuration de charge monophasée. Les deux stratégies de 
commandes présentées au paragraphe 3.4 ont été implémentés avec des correcteurs PI, à la 
fois pour la boucle de tension et les boucles de courants. Les résultats de simulations et 
d’expérimentations ont montré que les deux stratégies étaient équivalentes. Par la suite, des 
correcteurs RST ont été utilisés pour les boucles de courant de la stratégie 2 (sans 
découplage). Les performances obtenues pour le correcteur RST classique, semblables à ceux 
du correcteur PI, ont montré une déformation des courants plus importante. Enfin, en ce qui 
concerne le correcteur RST « sinusoïdal », l’incapacité d’obtenir des résultats exploitables, 
dans les mêmes conditions d’essai que pour les autres correcteurs, nous a poussés à utiliser un 
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autre type d’asservissement pour la boucle de tension. Le correcteur RST « sinusoïdal » a 
donc permis de réduire considérablement l’erreur dynamique, au détriment d’une très forte 
sensibilité aux bruits (gestion du compromis précision/sensibilité). 
 
4.3 Charge sur réseau triphasé 
4.3.1 Rappel de la modélisation du système triphasé 
Sur le même principe que pour la charge lente, nous rappelons dans un premier temps les 
équations du système lors de la charge sur un réseau triphasé (cf. Figure 4.30). 
 
En se référant aux hypothèses de l’équation (3.1), l’expression des potentiels A, A’, B, B’, 
C et C’est donnée ci-dessous. 
  (4.24) 
Le courant du bus continu idc vaut alors : 
 
Figure 4.30 – Schéma de puissance du convertisseur pour un réseau triphasée 
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  (4.25) 
A partir de cette modélisation, la commande du système triphasé est mise en œuvre. Pour 
cela, nous verrons dans la suite la réalisation de correcteurs PI et RST, pour la stratégie de 
commande 2. Afin de respecter la trame suivie jusqu’à présent, la régulation de tension sera 
obtenue comme vue précédemment, par un contrôle de la grandeur Udc
2
(t). 
A défaut de ne pouvoir présenter les résultats de la mise en œuvre expérimentale, des 
résultats obtenus par simulation illustreront le fonctionnement du convertisseur en absorption 
sinusoïdal de courants lors de la charge rapide. Le modèle utilisé est caractérisé par le système 
d’équation (4.24). La période d’échantillonnage des boucles de courant est de 50μs et de 
100μs pour la boucle de tension. 
Lors du fonctionnement triphasé, une tension de mode commun peut aussi être introduite 
afin de moduler la tension de commande des IGBTs. De nombreuses contributions concernant 
l’injection d’une tension de mode commun en triphasé sont disponibles [CUZ 09, MAT 09]. 
Ce point ne sera pas abordé dans cette partie. 
4.3.2 Commande sans découplage par correcteurs PI 
La Figure 4.31 représente l’allure des grandeurs caractéristiques du système, lors de la 
mise en œuvre de correcteur PI sur les boucles de tension et de courants. La Figure 4.31 (a) 
montre que pour un échelon de tension du bus variant de 400 à 420 V, le temps de réponse en 
boucle fermée à 5% est bien de 300 ms. Par rapport au cas monophasé, l’ondulation de 
tension est quasiment nulle, la puissance fluctuante étant nulle dans le cas d’un 
fonctionnement en absorption sinusoïdale en triphasé. Les Figure 4.31 (b) et (c) présentent 
respectivement les tensions triphasées (vv, vu, vw) et les trois courants de phases 
correspondantes (iv, iu, iw). Sur les trois dernières figures, une comparaison est visible entre la 
consigne de courant sinusoïdale et le courant mesuré dans l’enroulement du haut de chaque 
phase (cf. Figure 4.30). L’erreur absolue ε entre ces grandeurs est visible à la Figure 4.31 (g). 
Nous constatons que l’ordre de grandeur est identique au cas monophasé, bien que l’erreur 
absolue soit plus importante en triphasé. En effet, cela se justifie par une puissance transmise 
plus importante et donc une amplitude de courant plus importante que lors du cas monophasé. 
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- Simulation : essai de robustesse 
Un test de robustesse a été réalisé afin d’analyser la sensibilité de la stratégie et des 
correcteurs mis en œuvre vis-à-vis d’éventuelles erreurs d’identification ou de variations des 
valeurs des éléments du modèle, bien que les essais lors du fonctionnement normal intègrent 
naturellement des tests de robustesse. En effet, comme nous l’avons mentionné au paragraphe 
2.3.1 (p 56), pour une position donnée, les valeurs des inductances propres des trois phases 
sont différentes. Une variation paramétrique contraignante (+ 50%) des valeurs de la matrice 
inductance et de la résistance interne de la MSAP a été appliquée, sans aucune modification 
des paramètres de réglage de la commande. La stabilité du système est maintenue comme le 
montre la Figure 4.32. L’erreur absolue ε traduisant l’écart du courant absorbé par rapport à la 
consigne est alors supérieure au test précédent. 
 
 
Figure 4.31 – Résultats de la stratégie 2 (Cas triphasé) avec des régulateurs PI pour une variation de 
[400 – 420] V 
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4.3.3 Commande sans découplage par correcteurs RST pour consignes sinusoïdales 
A partir des résultats du cas monophasé, nous avons vu que le correcteur RST 
« sinusoïdal » permet d’apporter une meilleur précision dynamique pour des consignes sinus. 
Cette partie est donc consacrée à l’implémentation de ce correcteur pour le cas d’une 
alimentation triphasée. Les simulations ont été réalisées dans les mêmes conditions que pour 
l’exemple précédent, c’est-à-dire pour l’application de la stratégie 2, avec une variation de la 
tension du bus continu Udc de 400 à 420 V. La synthèse de la régulation de tension est basée 
sur Udc
2
(t) et des correcteurs RST synthétisés pour une consigne sinusoïdale assurent 
l’asservissement des courants. En terme de dynamique, les correcteurs RST utilisés sont les 
mêmes qu’en monophasé. 
Ici, nous avons fait le choix de présenter uniquement les résultats de simulations lors d’un 
fonctionnement « normal » (pas de robustesse), étant donné que les tests intègrent 
 
 
Figure 4.32 – Résultats de la stratégie 2 (Cas triphasé) lors d’un test de robustesse avec des régulateurs 
PI pour une variation de [400 – 420] V 
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naturellement des valeurs différentes des inductances propres pour une position fixée. Par 
conséquent, la Figure 4.33 montre les performances obtenues en simulation. 
 
Le temps de réponse à 5% de la boucle de tension de 300 ms est bien vérifié. Par rapport 
aux correcteurs PI, nous constatons une réduction conséquente de l’erreur ε pour chacune des 
phases. 
 
4.4 Conclusion 
Ce dernier chapitre a permis de présenter des résultats de simulations et d’expérimentations 
des différents correcteurs mis en œuvre. Pour cela, dans une première partie consacrée à la 
charge monophasée, les deux stratégies de commande ont été mises en œuvre. Des correcteurs 
de type PI ont été utilisés pour les deux boucles imbriquées. Les résultats de simulations et 
d’expérimentations présentés ont montrés une équivalence des performances entre les deux 
 
 
Figure 4.33 – Résultats de la stratégie 2 (Cas triphasé) avec des régulateurs RST « sinusoïdaux » pour 
une variation de [160 – 180] V 
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stratégies. Pour chaque stratégie, la tension de mode commun a été imposée nulle ou égale à 
la moitié du bus continu. Ainsi, l’analyse des résultats expérimentaux a permis de confirmer 
l’influence de la tension de mode commun sur le rendement global du système. Par 
conséquent, le rendement du système est meilleur pour une tension de mode commun  
nulle, pour laquelle le nombre de commutations est réduit. 
Dans la seconde et troisième partie, des correcteurs RST et une méthode de synthèse de ces 
derniers ont été présentés. Ces correcteurs ont été appliqués pour la stratégie sans découplage 
magnétique. Une comparaison des résultats de simulations et d’expérimentation des 
correcteurs RST a été faite. Cette comparaison a montré que le RST dit « sinusoïdal » permet 
de réduire considérablement l’erreur dynamique dûe à une consigne sinusoïdale par rapport au 
RST dit classique. Néanmoins, le correcteur RST « sinusoïdal » est beaucoup plus sensible 
aux bruits de mesure qu’un correcteur PI ou RST classique. 
Enfin, à partir des conclusions établies pour la charge monophasée, des résultats de 
simulations en triphasé ont été présentés pour la stratégie 2 (applicable aussi bien en 
monophasé qu’en triphasé) avec des correcteurs PI et RST « sinusoïdaux » pour 
l’asservissement des courants. Les performances obtenues lors de ces essais sont équivalentes 
aux cas monophasés. Toutefois, la différence majeure entre la charge monophasée et triphasée 
est la réduction des ondulations de tension sur le bus continu. Le cas triphasé est donc au final 
beaucoup plus simple et beaucoup moins contraignant pour la synthèse des correcteurs. 
De façon générale, ce chapitre a permis de valider expérimentalement les modèles de 
simulations développés, ainsi que la synthèse des différents correcteurs mis en œuvre. Le 
principe de l’absorption sinusoïdale de courant sur un réseau monophasé utilisant les 
enroulements d’une machine synchrone à aimants permanents a été validé expérimentalement. 
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Conclusion générale et perspectives 
 
 
Les travaux présentés au cours de ce mémoire ont été menés avec la collaboration de 
l’équipementier automobile Valeo. L’objectif principal de l’étude a porté sur le 
développement d’une commande numérique pour une topologie de chargeur de véhicule tout 
électrique et plus précisément sur la commande du convertisseur alternatif-continu. Devant la 
préoccupation croissante des constructeurs de restreindre le nombre de capteurs et d’éléments 
fonctionnels pour diminuer le coût de revient et de maintenance et d’augmenter la fiabilité, il 
devient nécessaire de développer des topologies de convertisseur de puissance combinant 
différentes fonctions : traction et recharge des batteries.  La topologie présentée mutualise ces 
deux fonctions. Elle permet une adaptabilité à tout type de réseau électrique et enfin un 
passage du mode traction au mode charge (et vice versa) sans aucune reconfiguration de la 
topologie. 
Le premier chapitre a tout d’abord permis de rappeler le contexte et de positionner notre 
étude, en dressant un état de l’art de différentes structures de chargeur de batteries. Nous 
avons par ailleurs montré l’importance des travaux de recherches sur les batteries et leurs 
chargeurs associés. Des architectures de chargeurs embarqués inductifs et filaires ont été 
présentées à la fois pour un réseau monophasé et/ou triphasé. Parmi elles, plusieurs topologies 
permettent d’utiliser entièrement ou partiellement la même chaîne de puissance pour le mode 
de traction et le mode de recharge du véhicule, mutualisant l’utilisation des composants à 
semi-conducteurs et le moteur de traction. Toutefois, le passage d’un mode à l’autre est 
souvent réalisé par des composants mécaniques diminuant ainsi la fiabilité du dispositif dans 
le contexte automobile. Par la suite, des stratégies de commande tirées de la littérature ont été 
présentées. Ces dernières utilisent le principe de boucles imbriquées et pour des raisons de 
simplicité des correcteurs à action proportionnelle intégrale. 
Dans le second chapitre, l’accent a été porté sur la description de la topologie étudiée pour 
les deux modes de fonctionnement. Lors du mode charge, l’utilisation du moteur de traction 
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pour le filtrage inductif du convertisseur AC/DC, est l’une de ses particularités. Afin d’établir 
une modélisation du système en vue de sa commande, nous avons dans un premier temps 
établi un modèle des impédances de la machine synchrone à aimants permanents à partir 
d’une modélisation par éléments finis. Cette modélisation a permis de mettre en avant la 
variation des inductances propres et des mutuelles inductances en fonction de la position 
mécanique du rotor. Puis dans un deuxième temps, différents niveaux de modélisation d’un 
hacheur élévateur ont été présentés comme support pédagogique. A noter que la structure 
générale du convertisseur étudié s’avère être composée de plusieurs bras de pont, quatre pour 
une recharge sur un réseau monophasé et six pour une recharge sur un réseau triphasé 
fonctionnant chacun en hacheur élévateur dans le mode charge. Ainsi, la modélisation 
proposée d’un hacheur élévateur est applicable à chaque bras de pont du convertisseur. Les 
trois niveaux de modélisation, à savoir modèle exact, modèle moyen et modèle petits signaux, 
ont permis de valider les hypothèses de conception émises. 
A partir de la modélisation obtenue, le troisième chapitre a tout d’abord présenté les 
éléments du banc d’essai, puis une mise en œuvre d’un hacheur élévateur. Une carte 
processeur (DS 1006) et une carte FPGA (DS 5203) ont été utilisées pour l’implémentation 
des lois de commande. L’implantation des correcteurs de courant et de tension sur ces 
dispositifs réalisés pour un convertisseur de type Boost a permis de valider la démarche de 
conception basée sur des étapes successives de simulation et de programmation. Le second 
objectif de ce chapitre a été de présenter deux stratégies choisies pour la commande du 
convertisseur dans le mode chargeur de batteries. Dans la stratégie 1 (découplage des 
équations), le contrôle des courants a été réalisé après un changement de base, tandis que pour 
la stratégie 2 (sans découplage magnétique), les courants des bras sont contrôlés directement. 
Les deux approches ont montré des résultats équivalents, bien que le principe de découplage 
des grandeurs de la première stratégie ait présenté une plus grande robustesse vis-à-vis d’un 
déséquilibre marqué des impédances des phases du moteur. Nous avons également montré à 
la fin de ce chapitre que l’introduction d’une tension de mode commun dans la commande 
permet d’agir sur le nombre de commutation des IGBTs et impacte donc directement le 
rendement de la structure de conversion. 
Suite aux travaux d’implémentation sur un convertisseur de type Boost, trois types de 
correcteurs de courants ont été développés et comparés. Pour cela, les deux stratégies de 
commande ont été mises en œuvre pour une configuration de charge monophasée. Des 
correcteurs de type PI ont été utilisés pour l’asservissement des courants et la régulation de 
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tension. Les résultats de simulations et d’expérimentations présentés ont montrés une 
équivalence des performances entre les deux stratégies. Pour chaque stratégie, la tension de 
mode commun a été imposée nulle ou égale à la moitié du bus continu. Les résultats 
expérimentaux ont permis de confirmer l’influence de la tension de mode commun sur le 
rendement global du système. A partir de ces conclusions, des correcteurs fondés sur le 
placement de pôles robustes et une méthode de synthèse de ces derniers ont été présentés pour 
la stratégie sans découplage magnétique. Le premier correcteur RST a été dimensionné pour 
suivre une consigne constante conduisant à une erreur dynamique en présence d’une consigne 
sinusoïdale, tandis que le second correcteur intègre la connaissance de la forme d’onde de la 
consigne et apporte alors une meilleure précision dynamique. Une comparaison des résultats 
de simulations et d’expérimentation des correcteurs RST a montré que le RST dit 
« sinusoïdal » a permis d’augmenter la précision dynamique par rapport au RST dit classique. 
Néanmoins, le correcteur RST « sinusoïdal » est beaucoup plus sensible aux bruits de mesure 
qu’un correcteur PI ou RST classique. Les essais expérimentaux qui ont été réalisés dans le 
cadre de cette étude, bien qu’étant réalisés à faible puissance ont tout de même permis de 
valider les lois de commandes développées. Enfin, la dernière partie du quatrième chapitre a 
été consacrée à la présentation de résultats de simulation dans le cadre d’une charge sur un 
réseau triphasé. 
Certains aspects ont été volontairement écartés durant ces travaux, représentant ainsi des 
perspectives d’études à approfondir. En effet, à court terme, il serait intéressant de valider 
expérimentalement les stratégies présentées lors de la charge sur un réseau triphasé. Nous 
avons évoqué précédemment que le correcteur RST « sinusoïdal » présentait une sensibilité 
aux bruits de mesure plus importante par rapport aux autres correcteurs. Intégrer un pré-
filtrage permettant le rejet de perturbations lors de la phase de conception de ce dernier (cf. 
sections 4.2.3 et 4.2.4), pourrait permettre de réduire cette sensibilité et par conséquent le 
rendre plus robuste. A plus long terme, toujours sur un aspect commande, le système étant 
non-linéaire, il serait intéressant de pouvoir comparer l’apport de l’application de lois de 
commande non-linéaire (passivité, …) par rapport à celles présentées dans ce manuscrit. 
Enfin, pour conclure, à aucun moment nous n’avons mentionné les vibrations de la machine 
synchrone induite par la configuration du mode chargeur. En effet, nous avons pu constater ce 
phénomène lors des divers essais expérimentaux, plus ou moins accentué selon les lois de 
commande. Une étude plus approfondie basée sur une modélisation prenant en compte 
l’aspect vibratoire de la machine synchrone pourrait être menée. 
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Annexes 
 
Annexe 1 – Valeur des inductances propres et des mutuelles inductances de 
la MSAP en fonction de la position θ 
La matrice inductance de la MSAP à aimants enterrés étudiée, de dimension 12x12 peut 
être vue comme l’équivalence de 9 matrices de dimension 4x4. 
  (A.1) 
où, 
 
  (A.2) 
 
A partir d’une étude éléments finis de la machine synchrone permettant de mesurer le flux de 
chaque enroulement, les valeurs des inductances propres et mutuelles sont obtenues pour différentes 
positions du rotor. La Figure A.1 montre les caractéristiques des inductances propres L1, L2 et L3. 
 
 
Figure A.1 – Allures des inductances propres en fonction de la position mécanique du rotor (θ) 
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Les allures de courbes obtenues sont identiques avec un déphasage de 2π/3 entre chaque 
inductance. Sur le même principe, la Figure A.2 donne les caractéristiques des mutuelles inductances. 
 
 
 
 
 
Figure A.2 – Allures des mutuelles inductances en fonction de la position mécanique du rotor (θ) 
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Annexe 2 – Synthèse des correcteurs PI utilisés pour l’asservissement des 
boucles de courant et de la boucle de tension 
A partir des modèles établis au chapitre III (section 3.3), des correcteurs PI ont été conçus 
pour assurer la régulation de la tension du bus continu et l’asservissement des courants 
d’entrée. La synthèse réalisée permettant d’identifier les paramètres des correcteurs est 
présentée ci-dessous. 
- Boucle de courant 
A partir de l’équation (4.2) et en considérant tous les termes de couplage comme étant 
nulles, chaque boucle de courant peut être représenté par le transfert suivant : 
  (A.3) 
Les transferts de la boucle ouverte et de la boucle fermée sont donnés ci-dessous. 
  (A.4) 
  (A.5) 
Les paramètres du correcteur PI sont obtenus par une méthode d’identification par rapport 
à une fonction de transfert du deuxième ordre. 
 
 
 
(A.6) 
La détermination a été réalisée pour la configuration suivante : 
- un amortissement,  
- une pulsation en boucle fermée,  rad/s 
- une valeur moyenne de l’inductance statorique de la machine,  
- une résistance statorique de la machine,  mΩ. 
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- Boucle de tension 
Dans le cas d’une absorption de courant sinusoïdal, la fonction de transfert représentant le 
comportement de la boucle de tension est donnée par l’expression suivante. 
  (A.7) 
En considérant que le terme  est parfaitement compensé, le transfert de la boucle 
ouverte est : 
  (A.8) 
Le transfert de la boucle fermée est mis sous forme canonique d’une fonction de transfert du 
second ordre.  
  (A.9) 
Ainsi, en procédant par identification, les gains  et  sont obtenus. 
 
 
 
(A.10) 
Avec : 
- un amortissement,  
- une pulsation en boucle fermée,  rad/s 
- une résistance de charge,  
- un condensateur de filtrage du bus DC,  mF. 
 
  
 
 
